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Tato disertační práce pojednává o vlivu chyb způsobených technikou spínaných 
proudů na chování modulátorů delta-sigma. Základními stavebními bloky techniky 
spínaných proudů jsou proudové paměťové buňky. Aby byla umožněna analýza vlivu 
chyb, byly nejprve navrženy v návrhovém prostředí CADENCE proudové paměťové 
buňky první a druhé generace s využitím technologie AMIS CMOS 0,7 µm. Na základě 
analýzy neideálního přenosu těchto proudových paměťových buněk byly v práci dále 
popsány perspektivní způsoby modelování jejich reálného chování. Následně byly 
vytvořeny matematické modely, které byly implementovány v prostředí MATLAB 
SIMULINK. Vytvořené modely jsou natolik univerzální, že změnou koeficientů modelu 
je možné analyzovat struktury modulátoru delta-sigma pro různé výrobní technologie. 
Na závěr byl vyhodnocen vliv chyb techniky spínaných proudů na chování různých 
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The thesis deals with an influence of the errors caused by utilization of the 
switched-current (SI) approach in the delta-sigma (∆Σ) modulators. The basic block of 
the SI technique is current memory cell (CMC). The analysis of the errors starts with the 
design of the CMC using CADENCE software and AMIS CMOS 0.7 µm technology. 
Based upon analysis of the CMC no ideal transfer function and advanced techniques of 
their behavior modeling are depicted. The mathematical models were made and 
implemented using MATLAB SIMULINK software. The models are very universal. 
Therefore, it is possible to analyze various structures of the ∆Σ modulators using 
demanded technology. The influence of the SI technique approach errors sources, on the 
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1 Úvod 
Většina všech analyzovaných signálů fyzikálních veličin má spojitou povahu. Aby 
bylo možné informace o povaze zpracovávaných signálů snadno uchovat, je v dnešní 
době většina systémů digitálních. To s sebou přináší potřebu převodu původního 
spojitého signálu na diskrétní úrovně nespojité v čase. K tomu slouží analogově digitální 
(A/D) převodník. Ten zajišťuje přesnou časovou diskretizaci původního analogového 
signálu a kvantování jeho okamžité hodnoty na digitální číslo. Rozlišovací schopnost 
převodníku A/D a rychlost převodu rozhodujícím způsobem limitují výkon celého 
systému. Tyto dvě vlastnosti působí proti sobě, proto se výrobci snaží zvyšovat rozlišení 
převodníku A/D při současně rostoucím vzorkovacím kmitočtu. 
Samotný převodník A/D poskytuje pouze informaci o povaze vstupního signálu. 
Teprve akční člen systému (mikrokontrolér, digitální signálový procesor - DSP nebo 
vyšší úroveň logiky) zajistí zpracování výstupních dat převodníku A/D. Trendem 
současné doby není už integrace systémů na jednu desku plošných spojů, ale na jeden čip. 
Výrobci stojí před rozhodnutím, jakou technologii (digitální nebo analogovou) zvolit pro 
návrh výsledného čipu. Pokud je na jednom čipu realizována analogová i digitální část, 
musí být vyrobena pouze jedním druhem technologie. Je logické, že pro realizaci 
mikrokontroléru bude použita digitální technologie. Potom bude digitální technologie 
také použita pro výrobu vestavěného převodníku A/D. To s sebou přináší značná 
omezení, neboť především tranzistor MOS (z anglického Metal Oxide Semiconductor) 
používaný v digitální technologii je optimalizován na rychlost přeběhu signálu, naopak 
jeho výstupní vodivost v režimu saturace je mnohem vyšší. Parametry tranzistoru 
ovlivňují vlastnosti především proudových referencí a proudových opakovačů (zrcadel).  
Jistou alternativu pro analogový návrh v digitální technice přináší technika spínaných 
proudů (SI), kde nosičem informace je velikost proudu. Tato technika je založena 
zejména na využití proudových paměťových buněk tvořených tranzistory MOS. 
Informace o velikosti uchovávaného proudu je uložena na parazitní kapacitě hradla 
paměťového tranzistoru. Technika spínaných proudů je přímo kompatibilní s digitálním 
návrhem, což je její hlavní výhoda. Bohužel její malá přesnost a nelinearita jsou jejími 
limitujícími faktory. 
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2 Analogově digitální převodníky a jejich 
vlastnosti 
Převodníky A/D slouží k časové diskretizaci a úrovňovému kvantování spojitých 
analogových signálů. Pro jejich správnou činnost musí být dodrženo několik základních 
podmínek nezávisle na konkrétním typu převodníku.  
2.1 Vzorkování signálů – vzorkovací teorém 
Základní podmínka, která musí být splněna, aby bylo možné původní signál 
rekonstruovat bez změn ve frekvenčním spektru, je dodržení vzorkovacího teorému. Při 
předpokladu ideálního vzorkování spojitého signálu s(t) v čase je vytvořen součin 






δδ ,      (2.1) 
kde n je celé číslo a T perioda signálu. Aby bylo možné pozorovat vliv na spektrum 
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Potom spektrální funkce navzorkovaného signálu Sv(ω) je podle [1] rovna 
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Ze spektrální funkce (2.3) je patrné, že při ideálním vzorkování signálu dochází 
k periodizaci spektra původního signálu. Z tohoto důvodu musí být při vzorkování 
dodržena podmínka  
 m
ωω 2≥ , (2.4) 
kde ωm je maximální úhlový kmitočet vzorkovaného spektra signálu. Vztah (2.4) je 
označován jako vzorkovací teorém a jeho autorství bývá připisováno Nyquistovi, 
Shannonovi s Kotelnikovem či Whittakerovi. Ke stejným závěrům ovšem dospěl již dříve 
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matematik Cauchy [1]. Grafické vyjádření důsledků vzorkovacího teorému je zobrazeno 
na obr. 2.1. 
 
Převodníky A/D i D/A lze obecně rozdělit do dvou skupin v závislosti na poměru 
výstupní frekvence dat a počtu vzorků na vstupu (např. [2], [3], [4]). Jde o tzv. 
převodníky využívající Nyquistův vzorkovací kmitočet a převodníky využívající 







= , (2.5) 
kde vzf
 
je vzorkovací kmitočet a mf
 




Obr. 2.1: Spektrum signálů: a) spektrum vstupního signálu; b) spektrum navzorkovaného 
signálu; c) spektrum navzorkovaného signálu s efektem aliasingu 
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2.2 Statické vlastnosti analogově-digitálních převodníků 
K vyhodnocení úspěšnosti dosažení požadovaných parametrů převodníku A/D slouží 
určení velikostí chyb. Tyto chyby se dělí podle způsobu hodnocení do dvou skupin - na 
statické a dynamické. Statické ukazatele popisují chování převodníku pro časově 
neměnnou úroveň zpracovávaného signálu. 
2.2.1 Kvantovací chyba analogově-digitálních převodníků 
Při převodu analogového signálu na diskrétní podobu dochází k nevratným ztrátám 
informace a tím i ke vzniku chyby. Původní spojitý signál je kvantován na úroveň, která 
je nejblíže okamžité hodnotě aktuálního vzorku.  
 
Obr. 2.2: a) Proces kvantování 3bitového převodníku A/D, b) kvantovací chyba 
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Odchylka výsledné diskrétní úrovně od původní hodnoty analogového signálu se 
nazývá kvantovací chyba.  
Protože při kvantování dochází k rozhodování mezi dvěma kvantovacími úrovněmi, 









ε , (2.6) 
kde Uq je velikost kvantovacího kroku. Velikost střední kvadratické odchylky kvantovací 




















εε . (2.7) 
Z předešlého vztahu vyplývá, že velikost kvantovací chyby je nepřímo úměrná 
bitovému rozlišení převodníku A/D. To je důvod, proč velikost kvantovací chyby přímo 
limituje dynamický rozsah převodníku A/D.  
Při předpokladu, že spektrum zpracovávaného signálu splňuje vzorkovací teorém, 
tzn., že se nachází v intervalu 
2
0 vzff ≤≤ , potom za předpokladu nepravidelného 
kvantovacího šumu lze podle [1] vyjádřit spektrální hustotu kvantovacího šumu  
 TefefE rmsvzrms
22)( == . (2.8) 
2.2.2 Chyba nesymetrie diferenčního vstupu a zesílení 
Chyba nesymetrie diferenčního vstupu, která se na výstupu převodníku D/A projeví 
jako stejnosměrná složka, na kterém je superponovaná výstupní hodnota, se nazývá 
offset. Tato chyba je způsobena převážně vstupním či výstupním oddělovacím obvodem. 
Vzhledem k tomu, že tato chyba je aditivní a nezávisí na velikosti signálu, je možné ji 
snadno kompenzovat. 
Druhou chybou, způsobenou vstupním či výstupním oddělovacím obvodem je chyba 
zesílení. Tato chyba je již přímo závislá na velikosti signálu, ale je také velmi snadno 
kompenzovatelná. Obě popisované chyby jsou přehledně popsané na obr. 2.3. 
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Obr. 2.3: a) Chyba offsetu, b) chyba zesílení 
2.2.3 Chyby linearity a monotónnost 
Pokud není výstupní charakteristika převodníku DA resp. vstupní charakteristika 
převodníku AD lineární, jedná se o chybu linearity. Z pohledu hodnocení velikosti chyby 
se chyba linearity dělí na chybu integrální (INL) a diferenční (DNL). Velikost integrální 
chyby určuje maximální odchylku od ideálního průběhu charakteristiky 
s kompenzovanými chybami zesílení a offsetu. Situace je znázorněna na obr. 2.4.  
 
Obr. 2.4: Chyba nelinearity výstupní charakteristiky převodníku D/A 
Diferenční chyba linearity určuje maximální velikost odchylky dvou po sobě jdoucích 
vzorků od ideálního průběhu. Velikost této chyby je možné vyjádřit  


















Pokud je velikost |DNL| >  LSB, dochází ke ztrátě monotónnosti výstupní 
charakteristiky. Dopad této chyby na chování převodníku je výraznější než u integrální 
chyby linearity.  
2.3 Dynamické vlastnosti analogově digitálních převodníků 
Pro objektivní kvantitativní zhodnocení dynamických vlastností převodníků A/D se 
zavádí ukazatel označovaný jako odstup signálu od šumu (Signal to Quantization Noise 
Ratio – SNR nebo SQNR), který je u ideálního převodníku A/D určen poměrem efektivní 
hodnoty výkonu sinusového či obdélníkového signálu Psinef
 
resp. Pobdef k efektivní 















SNR === . (2.10) 
Vyjádřením v decibelech přejde rovnice (2.10) na známější tvar  
 
][76,102,6 dBnSNR += . (2.11) 
Klíčovým parametrem určujícím rozlišovací schopnost převodníku A/D je efektivní 





SNRENOB . (2.12) 
Dalším parametrem určujícím kvalitu převodníku je celkové harmonické zkreslení - 
Total Harmonic Distortion (THD). Je to poměr efektivní hodnoty základního signálu 
sω ke střední hodnotě součtu efektivních hodnot vyšších harmonických (typicky prvních 



















Při výpočtu THD je velikost harmonické složky pouze polovina vzorkovacího kmitočtu 
tak, aby byl dodržen vzorkovací teorém. 
Dynamický rozsah převodníku bez zkreslení (SFDR) podle [8], [10] definuje 
použitelný dynamický rozsah převodníku D/A, tzn. takový, než začne být ovlivňován či 
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zkreslován základní signál. Při určování velikosti SFDR se měří rozdíl mezi amplitudou 
základního signálu a amplitudou největšího rušivého signálu (harmonického i 
neharmonického) v celém kmitočtovém spektru převodníku (od stejnosměrné složky do 
fvz/2). 
2.3.1 Chyba apertury – jittering  
V ideálním případě je perioda vzorkování u převodníku A/D přesná a neměnná. Při 
konstrukci reálných obvodů převodníků se projevují dvě chyby, které popisovaný ideální 
stav znemožňují dosáhnout. První z nich je chyba stability hodinového signálu a druhá je 
způsobena zpožděním na hradlech převodníku. Obě tyto chyby jsou nahodilé a tudíž 
nekompenzovatelné.  
 
Obr. 2.5: Chyba způsobená nejistotou vzorkování 
Protože není možné rozlišit vliv jednotlivých zdrojů, jsou tyto dvě chyby souhrnně 
označovány jako chyba apertury či uchycení. Jde o velmi závažnou chybu, protože 
způsobuje deformaci frekvenčního spektra vzorkovaného signálu. Bližší vysvětlení je 
znázorněno na obr. 2.5. 
Při předpokladu, že vzorkovaným signálem je harmonický průběh 
)sin()( inin tAtU ω= , potom chyba apertury )(nTX∆  je dána vtahem 
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 )cos()()( inin nTnTAnTX ωω ∆=∆ , (2.14) 
kde )(nT∆ je perioda vzorkování ovlivňovaná proměnlivou hodnotou T. Výkon chyby 
apertury je pak [1] 
 
[ ] 22inin2jit )()cos( nTnTAe ∆= ωω . (2.15) 
Na základě rovnice (2.10) je možné odvodit jaký vliv má chyba apertury na odstup 
signálu od šumu 
 ))(log(20 inωtSNR ∆−= . (2.16) 





t ≤∆ . (2.17) 
Závislost bitového rozlišení převodníku na poměru chyby apertury a kmitočtu 
vstupního signálu je znázorněna na obr. 2.6.  
 
Obr. 2.6: Závislost bitového rozlišení převodníku na poměru ∆tjit/fin 
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3 Struktury modulátorů delta-sigma 
Zvláštní pozici mezi převodníky A/D, využívajícími známé principy převodu, mají 
převodníky typu delta-sigma (∆Σ). Je to dáno tím, že z podstaty své činnosti dovolují 
dosažení nejvyšších možných rozlišení. Struktur modulátorů ∆Σ, jako prvků určujících 
rozlišení výsledného převodníku, existuje celá řada. V této kapitole bude převážná 
většina z nich popsána. Nicméně, ke snazšímu pochopení principu činnosti modulátoru 
∆Σ, je zapotřebí nejprve osvětlit princip modulace Delta (∆), na jejímž základě byla 
modulace ∆Σ odvozena [3], [4]. 
3.1 Modulace delta  
Modulace delta (∆) byla popsána jako reakce na požadavek kvalitního přenosu 
zvuku přes silně zarušené prostředí [5]. Jak její název napovídá, modulátor Delta 
moduluje vstupní signál xn tak, že výstupním signálem je rozdíl mezi aktuální hodnotou xn 
a předcházející hodnotou výstupu yn-1. Modulátor ∆ je tak ve své podstatě jednobitový 
převodník A/D. Popisovaný princip funkce modulátoru ∆ je patrný z obr. 3.1.  
 
Obr. 3.1: Signál modulovaný modulací ∆ 
Po spuštění se modulátor nejprve snaží nalézt úroveň vstupního signálu. Po jejím 
dosažení pak sleduje měnící se hodnotu vstupního signálu. Pokud je strmost změn 
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vstupního signálu dostatečně nízká, funguje modulátor správně. Nastane-li ovšem příliš 
rychlá změna, modulátor „ztratí“ vstupní signál a obdobně jako v počáteční fázi jej musí 
nejprve nalézt. Po dobu „hledání“ neodpovídá výstup modulátoru vstupnímu signálu. 
Dochází zde k chybě převodu. Blokové schéma modulátoru ∆ je na obr. 3.2 
 
Obr. 3.2: Obecné blokové schéma modulátoru ∆ 
 
Obr. 3.3: Modulace ∆  v prostředí SIMULINK 
Činnost modulátoru ∆ je časově diskrétní a tak, aby bylo možné zkoumat chování 
modulátoru jako systému, je nutné linearizovat jeho model. Schéma linearizovaného 
modelu je na obr. 3.4. Vstupní signál X(z) reprezentuje diskrétní vstupní veličinu a Y(z) 
výstupní. Jelikož jde o diskrétní model, vstupní veličina E(z) reprezentuje velikost 
kvantovacího šumu modulátoru.  
 
Obr. 3.4: Model modulátoru ∆ s lineárním kvantovacím obvodem  
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Jednoduchou matematickou úpravou [3], [4] lze potom vyjádřit výstupní signál Y(z) 
modulátoru   
 
)1)(()1)(()( 11 −− −+−= zzEzzXzY . (3.2) 
Vzniklou rovnici lze rozdělit na dvě části. Za podmínky nulové velikosti kvantovacího 
šumu E(z) = 0 je možné vyjádřit z rovnice (3.2) přenosovou funkci signálu (Signal 
Transfer Function – STF) 
 
11 −−= zSTF . (3.3) 
Druhou je přenosová funkce šumu (Noise Transfer Function – NTF) a obdobně jako u 
STF se předpokládá při jejím výpočtu, že vstupní signál je nulový X(z) = 0. Potom  
 
11 −−= zNTF . (3.4) 





obnoví jak původní signál, 
tak kvantovací šum původní velikosti [3]. 
3.2 Modulace delta-sigma 
Zařazením filtru typu dolní propust na vstup modulátoru Delta vznikne modulátor 
označovaný jako delta-sigma (∆Σ) [2], [3]. Na obr. 3.5 je zobrazeno blokové schéma 
základního modulátoru ∆Σ prvního řádu. Samotné zařazení filtru by nestačilo.  
 
Obr. 3.5: Modulátor ∆ se vstupním filtrem typu dolní propust – modulátor ∆Σ v simulačním 
programu MATLAB SIMULINK  
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Zatímco u modulátoru ∆ výstup kvantovacího obvodu řídí přepínání referenčního 
zdroje, který má výrazně nižší absolutní hodnotu než vstupní signál, u modulátoru ∆Σ 
tomu musí být přesně naopak, jinak by došlo k saturaci systému a systém by se stal 
nestabilním. Na obr. 3.6 jsou zachyceny vstupní a výstupní průběhy modulátoru ∆Σ. 
 
Obr. 3.6: Vstupní a výstupní časový průběh modulátoru ∆Σ 
Obdobně jako při analýze modulátoru ∆ je nutné nahradit kvantovací obvod jeho 
lineárním modelem [4]. 
 
Obr. 3.7: Model modulátoru ∆Σ s lineárním kvantovacím obvodem 



























)()1()()( 11 zEzzXzzY −− −+= . (3.6) 
Potom funkce STF a NTF dostávají tvar 
 
1−
= zSTF , (3.7) 
 
11 −−= zNTF . (3.8) 
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Schéma na obr. 3.7 je možné překreslit tak, že filtr v podobě integračního členu je 
zařazen do přímé cesty zpětnovazebního bloku, tak jak je patrné z obr. 3.8. 
 
Obr. 3.8: Modulátor ∆Σ prvního řádu 
Z rovnice (3.7) je patrné, že se průběh zpracovávaného signálu průchodem přes 
modulátor nezmění, ale je pouze opožděn o jeden hodinový cyklus. Přenosová funkce 
šumu má naproti tomu charakter horní propusti a dochází tak k vytlačení šumové energie 
do vyšších kmitočtů. Tato vlastnost se nazývá [4] spektrální tvarování šumu tzv. Noise 
Shaping. Průběh tvarování šumu je zobrazen na obr. 3.9, který zobrazuje frekvenční 
závislost spektrální hustoty výkonu šumu (PSD – Power Spectral Density).  
 
Obr. 3.9: Odsunutí šumu do vyšších kmitočtů 
Pro matematickou analýzu posunutí kvantovacího šumu modulátorem ∆Σ v 
kmitočtovém spektru, je nutné provést zpětnou Laplaceovu transformaci [1] 
z diskrétního na spojitý systém dosazením Tjez ω=  do rovnice (3.8).  
Pokud je vstupní signál X(f) nulový, je podle [2] spektrální hustota modulovaného 
šumu  
 
( )TfTeefEfN rmsTj piω sin221)()( =−= − . (3.9) 
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≈= ∫ , (3.10) 





Tfen rmspi≈ . (3.11) 
Vzhledem k tomu, že modulátor ∆Σ pracuje s převzorkováním a snižuje tak hladinu 
kvantovacího šumu, musí být velikost OSR ve výpočtu střední hodnoty spektrální hustoty 


















qpi . (3.13) 
Převzorkování vstupního signálu tak vede ke snížení úrovně kvantovacího šumu uvnitř 
zpracovávaného spektra. Toto snižování je pozvolné, a to o 9 dB na každé 
zdvojnásobení velikosti OSR, čehož výsledkem je zvýšení hodnoty ENOB o 1,5 bitu.  
Vliv převzorkování je dobře patrný z obr. 3.10. 
 
  
Obr. 3.10: Rozprostření kvantovacího šumu v kmitočtovém spektru a) bez převzorkování, 
b) s převzorkováním 
Celkový vliv modulátoru ∆Σ na kmitočtové spektrum šumu v rekonstruovaném 
modulovaném signálu je zobrazen na obr. 3.11.  
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Obr. 3.11: Vliv modulátoru ∆Σ na kmitočtové spektrum 
3.3 Kaskádní modulátor delta-sigma Ntého řádu 
Zpětnovazební smyčka jednoduchého modulátoru prvního řádu funguje jako filtr 
typu dolní propust stejného řádu. Bylo ukázáno, že možností jak zvýšit ENOB je využití 
převzorkování. Obdobnou možností je zvýšení řádu modulátoru ∆Σ. Na obr. 3.12 je 
zobrazena struktura modulátoru 2. řádu [4] s kaskádně řazenými integračními členy a 
zpětnovazebně zapojeným výstupem označovaná jako CIDF (Cascaded Integrators and 
Distributed Feedback).  
 
Obr. 3.12: Modulátor CIDF ∆Σ druhého řádu 
Při vyjádření rovnice výstupu modulátoru typu CIDF se postupuje stejně jako v případě 
jednoduchého modulátoru prvního řádu tak, že je provedena linearizace struktury. Potom 
pro výstup platí  
 
)()1()()( 211 zEzzXzzY −− −+= . (3.14) 
Na rozdíl od STF, která zůstala stejná jako u modulátoru 1. řádu (rovnice 3.7), NTF se 
změnila  
 
21)1( −−= zNTF . (3.15) 
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Tato změna se projeví tak, že dojde ke změně průběhu modulace šumu a dalšímu 
odsunutí kvantovacího šumu do oblasti vyšších kmitočtů. Vliv řádu modulátoru ∆Σ na 
průběh spektrální hustoty kvantovacího šumu je na obr. 3.13. 
Pro modulátor 2. řádu z obr. 3.12 lze určit dle [4] střední hodnotu spektrální hustoty 










Rovnici (3.16) resp. (3.12) lze zobecnit pro modulátor Ntého řádu. Při Ntém řádu 
modulátoru má přenosová funkce šumu tvar  
 
NzNTF )1( 1−−= , (3.17) 














Z rovnice (3.18) vyplývá, že ENOB převodníku se zvětší při každém zdvojnásobení OSR 
o N + 0,5 bitu.  
 
Obr. 3.13: Vliv řádu modulátoru na odsunutí šumu  
Tato skutečnost dovoluje realizovat převodníky ∆Σ s vysokým rozlišením i při 
relativně nízkém OSR. Zvyšování řádu modulátoru ovšem přináší zvýšené nároky na 
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zajištění stability systému. Proto se v praxi používají modulátory maximálně šestého řádu 
[7]. 
Tab. 3.1: Velikost šumu ve zpracovávaném kmitočtovém spektru pro modulátor ∆Σ 
Struktura Velikost šumu ve zpracovávaném kmitočtovém spektru 



























0 ==  3 dB (0,5 bitu) 














9 dB (1,5 bitů) 













15 dB (2,5 bitu) 


















3(2N-1) dB (N-0,5 bitu) 
 
Kaskádní struktury modulátorů ∆Σ lze realizovat obecně [3] jako struktury typu 
CIDF (Kaskádně řazené integrátory s distribuovanou zpětnou vazbou - Cascaded 
Inegrator Distributed Feedback) na obr. 3.12, CIDIDF (Kaskádně řazené integrátory 
s distribuovanými výstupy integrátorů a s distribuovanou zpětnou vazbou - Cascaded 
Inegrator Distributed Integrator Distributed Feedback) na obr. 3.14 a CIDIFF (Kaskádně 
řazené integrátory s distribuovanými výstupy integrátorů a dopřednou zpětnou vazbou - 
Cascaded Inegrator Distributed Integrator Forward Feedback) na obr. 3.15.  
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Obr. 3.14: Blokové schéma struktury typu CIDIDF 
 
Obr. 3.15: Blokové schéma struktury typu CIDIFF 
3.4 Vícestupňové modulátory delta-sigma (MASH) 
Vícestupňové (Multi-stAge noise SHaping – MASH) nebo také kaskádní struktury 
modulátoru ∆Σ značně zjednodušují zajištění stability systému, neboť redukují počet 
zpětných vazeb obvodu. Obdobně jako v případě přímých modulátorů vyšších řádů i zde 
existuje velké množství možných zapojení modulátoru. Jedna ze základních struktur 
MASH modulátoru 2. řádu je na obr. 3.16.  
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Obr. 3.16: Vícestupňový modulátor delta-sigma 
Jde vlastně o dva modulátory 1. řádu, kde první z nich moduluje vstupní signál 
běžným způsobem, zatímco na vstup druhého je přiváděna kvantovací chyba 
předcházejícího stupně. Pokud se poté výstupy z obou modulátorů vhodně zpracují, 
dojde k odsunutí kvantovacího šumu do vyšších kmitočtů, jelikož dojde ke změně 
 
NzNTF )1( 1−−= , (3.19) 
zatímco STF zůstane stejná jako v případě modulátoru Ntého řádu. 
 
Obr. 3.17: Model modulátoru typu  MASH s linearizovanými kvantovacími obvody 
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Pro jednoduchost lze předpokládat, že kvantovací obvod popisovaného modulátoru je 
pouze 1bitový. Potom může být vytvořen náhradní model modulátoru zobrazený na 
obr. 3.17. 









2 )1())(()( EzzEzzY −− −+−= . (3.21) 
Celkový výstup modulátoru je  
 
)()1()()1()( 22121211 zEzzXzzYzYzY −−−− −+=−+= , (3.22) 
 a šum je modelován funkcí 
 
21)1( −−= zNTF . (3.23) 
3.5 Modulátory delta-sigma s vícebitovým kvantovacím obvodem 
Další možností jak zvýšit rozlišení převodníku a s tím spojený ENOB při zachování 
řádu modulátoru a OSR, je použití vícebitového kvantovacího obvodu [11] ve 
zpětnovazební smyčce modulátoru ∆Σ. Tato technika je obecně aplikovatelná na všechny 
typy struktur modulátoru ∆Σ. Použití vícebitového kvantovacího obvodu vede k rychlejší 
odezvě na změnu velikosti vstupního signálu a k potlačení kvantovacího šumu 















kde B je počet bitů kvantovacího obvodu. Příklad reálné aplikace této topologie je 
popsán v [11], [17]. 
3.5.1 Struktura modulátoru typu Leslie-Singh 
Struktura modulátoru uvedená na obr. 3.18 navržená Lesliem a Singhem, byla 
poprvé popsána v [12]. Modulátor obsahuje ve zpětnovazební smyčce pouze 1bitový 
kvantovací obvod. Nejsou na něj tak kladeny nároky na linearitu převodníku. Pro výstup 
z modulátoru je ale použit vícebitový převodník A/D. V kombinaci s vícebitovou 
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digitální filtrací dojde k odsunutí kvantovacího šumu obdobně jako případě vícebitového 
kvantovacího obvodu. 
 
Obr. 3.18: Blokové schéma modulátoru druhého řádu typu Leslie-Singh 
Protože je ve zpětné vazbě pouze jednobitový kvantovací obvod, není možné 
dosáhnout stejně velkého dynamického rozsahu jako v případě plně vícebitového 
modulátoru.  
 
Výstup modulátoru je možné popsat rovnicí 















 + . 
Jsou použity dva digitální filtry. Jeden pro potlačení kvantovací chyby jednobitového 
kvantovacího obvodu a druhý pro odsunutí kvantovacího šumu vícebitového 
kvantovacího obvodu do vyšších kmitočtů. Pokud výstup Y1(z) nebude obsahovat 
kvantovací chybu E2(z), funkce H2(z) je potom ideální modulace šumu druhého řádu, 
normalizovaná zpětnovazebními koeficienty. To vede k posunutí kvantovacího šumu 













=  (3.26) 













=  (3.27) 
Výstupní funkce modulátoru architektury Leslie-Singh je potom 
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+=  (3.28) 
3.5.2 Modulátory s dvojitým kvantováním 
Dalším způsobem jak snížit vliv nelinearity vnitřního převodníku D/A, jak je popsáno 
v [15], [16], je doplnění architektury Leslie-Singh o druhou zpětnou vazbu 
z vícebitového kvantovacího obvodu. Tak vznikne architektura označovaná jako 
modulátor s dvojitým kvantováním, jehož topologie je zobrazena na obr. 3.19. 
Výstup 1bitového kvantovacího obvodu je veden na součtový člen stejně jako 
v případě architektury Leslie-Singh. Výstup vícebitového kvantovacího obvodu je veden 
na součtový člen před druhým integrátorem v kaskádě. V případě modulátoru vyššího 
řádu může být na střední integrátory přiváděn výstup jak z jednobitového, tak z 
vícebitového kvantovacího obvodu. Vícebitový výstup zvyšuje stabilitu modulátoru a 




Obr. 3.19: Blokové schéma modulátoru druhého řádu s dvojitým kvantováním 
3.5.3 Porovnání vlastností modulátorů s vícebitovým kvantovacím 
obvodem 
Porovnání vlastností popisovaných topologií modulátorů je shrnuto v tab. 3.2 [11] a 
popisuje porovnání vlastností modulátorů s vícebitovým kvantovacím obvodem pro 
modulátor 2. řádu se 4bitovým kvantovacím obvodem. 
Tab. 3.2: Porovnání vlastností modulátorů s vícebitovým kvantovacím obvodem 
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 SNR [dB] 
OSR [-] 8 16 32 64 128 
vícebitový kvantovací obvod 60 76 90 105 121 
struktura Leslie-Singh 43 58 73 88 103 
modulátor s dvojitou kvantizací 54 68 82 97 112 
3.6 Modulátory delta-sigma s pásmovou propustí  
Zvláštní skupinu modulátorů ∆Σ tvoří modulátory, které místo filtrů typu dolní 
propust obsahují pásmové propusti (BandPass - BP). Využívají tak dobrých vlastností 
modulátorů s dolní propustí ovšem využívají dvojího modelování šumu. Matematicky lze 





Modulátory vzniklé aplikací této transformace mají stejnou stabilitu i šumové vlastnosti 
jako původní struktury modulátorů, přičemž [4] použitá pásmová propust je nastavena 
na fvz/4. Díky této transformaci dojde samovolně ke zdvojnásobení řádu modulátoru. 
Aplikace transformace (4.29) na přenosové funkce modulátoru prvního řádu (4.7) a (4.8) 
vede k výslednému tvaru  
 
212)( −− −=−= zzSTF , (3.30) 
 
212 1)(1 −− +=−−= zzNTF . (3.31) 
Linearizovaný model modulátoru je na obr. 3.20. 
 
Obr. 3.20: Linearizovaný model modulátoru bandpass s jedním rezonátorem 











zH  (3.32) 
je možné realizovat dvěma způsoby [18].  





















Obr. 3.21: Možnosti realizace bloku pásmové propusti a) zpětnou vazbou, b) kaskádním 
spojením dolní a horní propusti 
Prvním způsobem je vytvoření záporné zpětné vazby s blokem integrátoru v přímé 
větvi. Toto zapojení je zobrazené na obr. 3.21a. Druhou možností je pomocí kaskádního 
spojení analogového filtru typu dolní propust, obdobně jako v případě jednoduchého 
modulátoru a digitálního filtru typu horní propust (obr. 3.21b). Tím je superpozicí 
vytvořen požadovaný filtr typu pásmová propust. 
Na obr. 3.22 jsou zachyceny průběhy vstupního a výstupního signálu a to jak 
v časovém, tak v kmitočtovém měřítku. Nejzajímavější z hlediska pochopení funkce 
modulátoru je průběh výstupu modulátoru v kmitočtovém spektru. Je na něm 
pozorovatelný velký útlum v okolí hlavního tónového kmitočtu, který se nachází právě 
na fvz/4. 
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Obr. 3.22: Signály v důležitých bodech modulátoru typu band-pass 
3.7 Algoritmické modulátory  
Množství stavebních bloků obvodu modulátoru zvyšuje pravděpodobnost vzniku 
chyb díky neideálnímu chování těchto bloků. Možností jak snížit počet přesných 
stavebních bloků modulátoru ∆Σ je časově sdílet jeden integrační člen několik 
hodinových cyklů a tak zvýšit řád modulátoru. Obvod popsaný v literatuře jako 
algoritmický modulátor [19] je zakreslen na obr. 3.23.  
 
Obr. 3.23: Struktura algoritmického modulátoru ∆Σ 
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Činnost modulátoru lze rozdělit na n cyklů.  V prvním hodinovém cyklu vstupní 
signál X(z) prochází přes analogový multiplexor na vstup obvodu S/H. Dále pak prochází 
přes filtr typu dolní propust, tzn. jednoduchým modulátorem ∆Σ prvního řádu. 
V následující fázi je výstup filtru přiveden přes multiplexor zpět do obvodu S/H a 
zapamatován a opětovně přiveden na vstup filtru. Stejně by tomu bylo i v případě 
kaskádního modulátoru ∆Σ druhého řádu.  
Z obecného vztahu (3.18), lze dokázat, že zdvojnásobení OSR v případě modulátoru 
∆Σ prvního řádu vede ke zvýšení SNR o 9 dB. Je-li aplikován vztah (3.18) ke zjištění 
vlivu velikosti řádu modulátoru na SNR výsledkem je, že pro původní OSR dojde ke 
zvýšení o 15,5 dB. Použitím algoritmické topologie modulátoru ∆Σ  dojde ke zvýšení 
SNR o dalších 6,5 dB bez zvýšení obvodové složitosti modulátoru. 
3.8 Adaptivní modulátory 
Možností jak zvýšit vstupní rozsah modulátoru ∆Σ, aniž by se změnila jeho 
struktura, je vytvoření adaptivního obvodu, který by reagoval na změny úrovně 
vstupního signálu. V [20] je popsána struktura adaptivního modulátoru 1. řádu 
s 1bitovým kvantovacím obvodem, jehož blokové schéma je na obr. 3.24. Základem je 
modulátor ∆Σ prvního řádu, který je na výstupu doplněn o adaptační obvod, jehož 
výstupem je vícebitové číslo, které je využito jako zpětná vazba. Velikost adaptačního 
kroku je [20] založena na využití exponenciálního zákona.  
 
Obr. 3.24: Adaptivní modulátor ∆Σ prvního řádu 
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3.9 Stabilita modulátorů 
Modulátor ∆Σ je nelineární obvod, proto není možné použít bilineární transformaci a 
následné testy stability Hurtwitzovým či Juryho kritérii. V [3],[4],[7] je ale popsána řada 
kritérií stability vytvořených a optimalizovaných přímo pro modulátory ∆Σ. Jde o 
empiricky odvozené podmínky, které jsou universální a tak použitelné pro různé typy 
topologií modulátorů ∆Σ. Jako takové ovšem nedovolují optimalizaci koeficientů 
přenosové funkce modulátoru a dosažení maximálního dynamického rozsahu. Jednou 
z testovacích metod stability je Leeho zákon [3]. Ten říká, že modulátor je stabilní za 
předpokladu, že absolutní hodnota přenosové funkce šumu pro celý kmitočtový rozsah je 






kde,2 =< . (3.33) 
I když toto kritérium dává možnost optimalizace, je stále značně přísným protože za 
určitých okolností je modulátor stabilní i pro hodnoty |NTF| >> 2. Metody syntézy a 
optimalizace přenosových funkcí modulátoru ∆Σ jsou rozebrány a popsány v [3], [4], 
[12].  
3.10 Shrnutí 
Modulátory ∆Σ nabízejí celou řadu uplatnění. Přehled topologií s jejich výhodami a 
nevýhody je v následující tabulce 
Tab. 3.3: Porovnání vlastností popisovaných struktur modulátoru ∆Σ 
Struktura Klady Zápory 
kaskádní modulátor 
nízkého řádu 
- dobrá stabilita 
- jednoduchý návrh filtru 
- jednoduchý obvodový návrh 
- širší vstupní rozsah  
- nízké SNR 
- náchylnost ke klidovým tónům 
kaskádní modulátor 
vysokého řádu 
- vysoké SNR pro přijatelné OSR 
- jednoduchý obvodový návrh 
- stabilita je závislá na velikosti  
   vstupního signálu 
- obtížný návrh stabilního 
   zpětnovazebního filtru 
- omezení velikosti vstupního 
   signálu 
vícestupňové modulátory 
(MASH) 
- vysoké SNR pro přijatelné OSR 
- jednoduchý obvodový návrh 
- velký vstupní rozsah 
- vyžaduje prakticky dokonalou  
  shodu mezi analogovým  
  integrátorem a digitální     
  odčítačkou 
- neshoda vnáší chybové tóny do  
  zpracovávaného kmitočtového  
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- vysoké SNR i pro nízké OSR 
 
- problém s linearitou převodníku  
  D/A 
- složitější digitální decimační 
  filtry 
- složitější obvodový návrh 
selektivní modulátory 
(BP) 
- selektivní pro určité frekvenční 
  pásmo 
- snadné přeladění kanálů 
- obtížná konstrukce modulátorů  
  vyšších řádů 
algoritmické modulátory - malá plocha na čipu - požadována vysoká přesnost  
  integrátoru 
adaptivní modulátory - značné zvýšení dynamického 
  rozsahu 
- složitost konstrukce 
- složitost vyhodnocení 
- přítomnost paměti 
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4 Základní bloky obvodové techniky spínaných 
proudů 
Obvodová technika spínaných proudů (z anglického Switched Current - SI) byla 
navržena pro zpracování analogového signálu v systémech s diskrétním časem. Typickým 
příkladem použití jsou analogové filtry. Další možností využití této techniky je 
konstrukce převodníků A/D a D/A. Použití techniky SI má celou řadu výhod.  
Pro proud kolektorem tranzistoru MOS v saturaci platí vztah 






WCi −≥+−= λµ  (4.1)        
kde iD je proud kolektorem, µ je pohyblivost nosičů náboje, Cox je kapacita hradla na 
čtverec, W je šířka kanálu, L je délka kanálu, uGS je napětí mezi hradlem a elektrodou S, 
Up je prahové napětí, λ  je modulační faktor délky kanálu a uDS je napětí mezi elektrodami 
D a S. Zanedbá-li se modulační faktor délky kanálu, je možné rovnici (4.1) zjednodušit 
na tvar 







WCi −≥−= µ  (4.2)  
Z této rovnice je patrné, že proud tranzistorem MOS je určen pouze napětím uGS. 
Díky vysoké impedanci hradla MOS tranzistoru, může být napětí uGS zapamatováno 
prostřednictvím parazitní kapacity v oblasti hradla. Tím je nepřímo zapamatován 
pracovní bod tranzistoru a vlastně i proud elektrodou D. Protože obvody pracují v 





=τ , (4.3) 
kde C je celková kapacita hradla paměťového tranzistoru a gm je jeho přenosová 
vodivost. Pro buňku druhé generace (obr. 4.4), kde je použit pouze jeden paměťový 
tranzistor, je kapacita hradla CGS dána  
 WLCCGS OX3
2
= . (4.4) 
Přenosová vodivost je  
 ( )pGSOXm UuLWCg −= µ . (4.5) 
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Vzájemným dosazením rovnic 2.5 a 3.6 do rovnice 3.4 vznikne 








.  (4.6) 
Dosazením technologických parametrů technologie AMIS CMOS 0,7 µm s délkou 
kanálu tranzistoru L = 0,7 µm a napětím (uGS - Up) = 0,5 V je možné vypočítat hodnotu 
časové konstanty τ ≈ 13 ps. Toto je však pouze teoretická rychlost proudové paměťové 
buňky (Current Memory Cell – CMC), protože reálně je ovlivněna množstvím dalších 
faktorů. Díky tomu, že nosičem informace v technice SI je velikost proudu a impedance 
ve všech uzlech obvodu je nízká, je možné použít nízké napájecí napětí bez vlivu na 
vstupní rozsah zpracovávaného signálu. 
Velkou výhodou techniky SI je slučitelnost s digitální technologií CMOS. Díky tomu 
jsou obvody využívající techniky SI využívány v integraci s digitálními obvody 
(mikrokontroléry) s analogovými obvody (analogové rozhraní – převodníky A/D a D/A) 
na jeden čip. Na rozdíl od techniky spínaných kapacitou (SC) není zapotřebí realizovat 
druhou vrstvu Poly-Si pro vytvoření lineárních kapacitorů. Obvodová technika SI 
využívá pouze parazitní kapacity mezi hradlem a kanálem tranzistoru MOS.  
4.1 Chyby techniky spínaných proudů 
Možnost použití obvodové techniky je limitována chybami spojenými právě s touto 
technikou. 
4.1.1 Šum (Noise Errors) 
U tranzistorů MOS převažují dva typy šumů, nízkofrekvenční šum a tepelný šum. 
Pro širokopásmové aplikace je obvykle nízkofrekvenční šum zanedbatelný a převažuje 
v nich šum tepelný. Celkový výkon napěťového šumu v paměťové buňce SI lze podle 
[23] popsat vztahem  





















 ,                              (4.7)   
kde k je Boltzmanova konstanta, Θ je absolutní teplota, C je celková kapacita hradla 
vzorkovacího tranzistoru, gmb je přenosová vodivost tranzistoru tvořícího příčný proud 
(Iref), gm0 je přenosová vodivost paměťového tranzistoru. Výsledný zjednodušený výraz 
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vychází z toho, že přenosová vodivost tranzistoru proudového zdroje je obvykle menší 
než přenosová vodivost paměťového tranzistoru. 
Celkový šumový výkon na vzorkovacím kapacitoru v obvodech SC je dán  





.                                              (4.8) 
Jak je zřejmé z rovnic (4.7) a (4.8), je celkový šumový výkon obou obvodových 
technik stejný. Vzorkovací kapacitory SC jsou však větší než parazitní kapacity hradla 
tranzistoru v technice SI (AMIS 0,7: hradlo 100 µm2  CGS = 137,78 fF). Z toho 
vyplývá, že šum v obvodech se spínanými proudy je větší než šum v obvodech SC. 
Přídavný šum je fenoménem analogových obvodů už od doby jejich vzniku. 
Ve vzorkovacích analogových obvodech je šum přidružený ke vzorkované veličině nebo 
šum samotné paměťové buňky „zapamatován“ a po převodu na digitální signál je 
obsažen také ve výstupním číslicovém kódu.  
V analogových obvodech se vyskytují převážně tři typy šumů, a to tepelný šum, 
nízkofrekvenční šum (též blikavý nebo 1/f ) a výstřelový šum. V obvodech s tranzistory 
MOS jsou dominantními tepelný a nízkofrekvenční šum, které jsou podle [4] vyjádřeny 






= ,  (4.9) 
kde β je koeficient transkonduktance a ID je kolektorový proud tranzistoru 







= ,  (4.10) 
kde KF je koeficient blikavého šumu, AF exponent blikavého šumu. 
4.1.2 Přesnost 
Problém neshody (anglicky mismatch) paměťových buněk první generace u buněk 
druhé generace odpadá, protože jeden tranzistor je využit střídavě jako vstupní i 
výstupní. Z hlediska celého obvodu však problém neshody zůstává, protože vždy jsou 
nutná proudová zrcadla. Konkrétně technologie AMIS 0,7 vyžaduje pro výtěžnost 
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výrobního procesu v kategorii 6σ a chybu zrcadleného proudu maximálně 1 % plochu 
tranzistorů NMOS řádově stovky µm2.  
4.1.3  Dynamika 
Dynamický rozsah obvodů SI je obvykle menší než dynamický rozsah obvodů SC. 
Jediná cesta ke zvýšení rozsahu obvodů SC je prostřednictvím zvětšení vzorkovací 
kapacity, což vyžaduje zvýšení výkonu operačního zesilovače (OZ), kde je hlavním 
problémem udržení vysoké rychlosti. Zvýšení dynamického rozsahu obvodů SI lze 
provést pomocí zvýšení příčného proudu (Ibias), na rozdíl od obvodů SC nebude 
ovlivněna rychlost, protože přenosová vodivost gm a kapacita C se mění stejnou měrou. 
4.1.4 Chyba pronikání hodinového signálu a injekce náboje 
Jednou z dominantních chyb vznikajících při spínání spínačů je pronikání hodinového 
signálu (Clock FeedThrough - CFT) přes parazitní kapacity a její superponování na 
vstupní signál.  
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Obr. 4.1: Struktura tranzistoru MOS [24] 
Na obr. 4.1 je vidět řez strukturou tranzistoru MOS, na které jsou vyznačeny 
proporce elektrod tranzistoru a naznačeny rozměry parazitních kapacit. Při popisu efektu 
CFT v analogovém spínači, se vychází z předpokladu velikosti kapacity hradla 
tranzistoru MOS danou rovnicí (4.4). Potom při nabíjení této kapacity je do prostoru 
kanálu přitahován náboj o velikosti  
 ( )STH UUUWLCQ −−= oxoncft, 3
2
, (4.11) 
kde UH je napětí log. 1 a US je napětí na elektrodě S tranzistoru vůči zemi obvodu. Při 
vypnutí spínače je potom uvolněn náboj odpovídající velikosti 
 ( )LTS UUUWLCQ −−= oxoffcft, 3
2
. (4.12) 
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Náboj nashromážděný v kanálu spínacího tranzistoru vede při jeho vypnutí ke vzniku 
chyby injekce náboje (Charge Injection). Jeho velikost je dána rovnicí (4.13) 
  Sinj WLUCQ ox3
2
= . (4.13) 
4.1.5 Chyba uchycení a ustálení 
Hlavním zdrojem chyb v technice SI jsou analogové spínače, obdobně jako 
v technice SC. Nenulový odpor v sepnutém stavu má vliv na chybu ustálení. I když ze 
své podstaty, je technika SI k velikosti impedancí uzlů imunní, odpor kanálu v sepnutém 
stavu tvoří společně s parazitními kapacitami RC obvod s časovou konstantou τset. Ta 
vede k prodlužování doby potřebné ke správnému uchycení vstupního signálu.  
 
Obr. 4.2: Odezva paměťové buňky s chybou ustálení 
4.2 Proudové paměťové buňky 
Základní stavební jednotkou techniky SI je CMC. Princip její funkce je založen na 
uchování informace o velikosti proudu parazitní kapacitu hradla CGS paměťového 
tranzistoru.  
4.2.1 Paměťová buňka první generace 
Blok CMC první generace je tvořen dvojicí tranzistorů zapojených jako proudové 
zrcadlo (obr. 4.3). V první fázi φ1
 
je spínač S1 sepnut a výstupní proud ivst
 
je dán součtem 
proudu vstupního ivýst
 
a příčného proudu Iref. Na hradle tranzistoru se ustálí napětí UGS.  





- 36 - 
 
 
Obr. 4.3: Proudová paměťová buňka první generace 
Po rozepnutí spínače S ve fázi φ2
 
je výstupní proud určen „zapamatovaným“ napětím 
UGS podle vztahu (4.1). Protože správná funkce proudové paměťové buňky závisí na 
použití dvou tranzistorů, je možné výstupní proud odebírat po celou dobu φ1 s tím, že 
jeho velikost může být libovolně multiplikována změnou geometrických rozměrů 
tranzistorů T1 a T2. Musí být dodržena stejná velikost zdrojů proudu, jinak by se do 
obvodu vnesla chyba posunutí (offset). 
4.2.2 Paměťová buňka druhé generace 
Blok CMC druhé generace (obr. 4.4) je tvořen pouze jedním paměťovým 
tranzistorem a zdrojem příčného proudu, tudíž u ní k chybě posunutí nedochází. Na 
rozdíl od paměťové buňky první generace je přenos paměťové buňky druhé generace 
roven vždy jedné. Princip činnosti proudové paměťové buňky druhé generace je 
následující. Ve fázi φ1 je velikost proudu protékající tranzistorem M1 dán součtem 
vstupního proudu ivst a příčného proudu iref. Na parazitní kapacitě hradla CGS tranzistoru 
T1 se ustálí napětí UGS. To během fáze φ2, kdy je vstupní spínač a spínač mezi 










- 37 - 
 
 
Obr. 4.4: Proudová paměťová buňka druhé generace 
4.2.3 Paměťová buňka třídy AB 
Zapojení proudové paměťové buňky typu AB vychází ze zapojení proudového 
konvejoru typu AB [23]. Modifikace spočívá v nahrazení výstupních proudových zrcadel 
proudovými paměťovými buňkami druhé generace a uzemněním referenčního vstupu 



















Obr. 4.5: Proudová paměťová buňka třídy AB 
Její struktura je zobrazena na obr. 4.5. Princip funkce je koncepčně stejný jako 
v případě proudové paměťové buňky druhé generace. Na obr. 4.6 je zobrazena typická 
převodní charakteristika CMC třídy AB [31]. 
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Obr. 4.6: Typická převodní charakteristika proudové paměťové buňky třídy AB pro referenční 
proud Iref = 10µA 
4.2.4 Dvojfázová paměťová buňka S2I (třetí generace) 
Paměťové buňky první i druhé generace trpí řadou parazitních vlastností. Aby se 
tyto parazitní vlastnosti potlačily, byla navržena dvojfázová paměťová buňka. Její 
struktura je detailně popsána v [32], [40], [42] a vychází z paměťové buňky druhé 
generace.  
 
Obr. 4.7: Dvojfázová paměťová buňka 
Schéma zapojení je na obr. 4.7. Díky tomu, že tranzistor T1 má mnohem větší rozměry 
než tranzistor T2, je výrazně zamezeno změně výstupního proudu buňky po rozepnutí 
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hradlového spínače a následné injekce náboje z jeho kanálu do hradla paměťového 
tranzistoru. Ve své podstatě se jedná o dvě proudové paměťové buňky zapojené tak, že 
jedna tvoří zdroj příčného proudu té druhé. 
4.2.5 Paměťová buňka s kompenzovanou chybou pronikání hodinového 
signálu 
Dalším způsobem jak potlačit chybu vzniklou pronikáním hodinového signálu je 
podle [23], [35], [31] zapojení zobrazené na obr. 4.8. Jde o CMC první generace 
doplněnou o obvody potlačující pronikání hodinového signálu. 
 
Obr. 4.8: Paměťová buňka první generace s kompenzací CFT 
Pro vysvětlení funkce zapojení je nutný předpoklad, že všechny spínače jsou 
identické a paměťové tranzistory a proudové zdroje mají rozměry takové, jak je popsáno 
















 −+−+−= , (4.14) 
kde β0 je koeficient zesílení a Uc je chyba ustáleného napětí na hradle tranzistoru vlivem 
pronikání hodinového signálu. Aby byl přenos paměťové buňky jednotkový, je nutné 
dodržet 
 
.1)()( 1234 =−+− αααα  (4.15) 
Aby byla potlačena chyba pronikání hodinového signálu, musí být dále splněno  



















Pokud jsou předcházející dvě rovnice splněny, dojde k ideálnímu přenosu vstupního 
proudu na výstup a k dokonalému potlačení pronikání hodinového signálu jak závislém 
tak nezávislém na vstupním signálu.  
4.2.6 Paměťová buňka s regulovanou kaskodou 
Výstupní vodivost paměťového tranzistoru lze snížit použitím kaskodového 
tranzistoru. Snížení výstupní vodivosti je potom dáno ziskem kaskodového tranzistoru. 
Další snížení výstupní vodivosti proudové paměťové buňky je možné dosáhnout 
zařazením regulované kaskody do obvodu [23], [40]. Rozdílem mezi kaskodovým 
zapojením a regulovanou kaskodou je právě regulační tranzistor T3. 
 
Obr. 4.9: Paměťová buňka s regulovanou kaskodou 
Díky záporné zpětné vazbě tvořené tranzistory T2 a T3 je výstupní vodivost snížena 

















g ==  (4.17) 
 
kde gdsn1 je výstupní vodivost paměťového tranzistoru T1, gmn2 je transkonduktance 
kaskodového tranzistoru T2, gdsn2 je výstupní vodivost tranzistoru T2, gmn3 je 
transkonduktance kaskodového tranzistoru T3 a gdsn3 je výstupní vodivost tranzistoru T3. 
Hlavním problémem paměťové buňky s regulovanou kaskodou je zvýšená doba ustálení 
signálu, které je dána právě vznikem zpětné vazby.  





- 41 - 
 
4.2.7 Paměťová buňka s chybovou zpětnou vazbou 
Myšlenka realizace CMC s chybovou zpětnou vazbou [41] vychází z obvodového 
zapojení dvojfázové CMC. Princip funkce je následovný. Ve fázi φ1 je paměťová buňka 
„resetována“ do výchozího stavu. K vlastnímu uchování velikosti vstupního proudu 
dochází ve fázi φ2. Aby byla dodržena logická struktura popisu, je tato fáze rozdělena 















Obr. 4.10: Proudová paměťová buňka s chybovou zpětnou vazbou (viz šipka v obr.) 
Během první poloviny φ2-1 se ustaluje napětí na hradlech paměťových tranzistorů. 
Největším zdrojem chyb v technice SI jsou analogové spínače. I v tomto případě dojde 
po rozepnutí spínače ke změně napětí na hradle paměťových tranzistorů a tak ke změně 
výstupního proudu. Proto je ve druhé polovině druhé fáze rozdíl proudů iERR = iMEM - iIN 
veden přes proudové zrcadlo tvořené tranzistory T1 a T2 na tranzistor T4, který je 
v diodovém zapojení. Tranzistor T5 tvoří společně s tranzistorem T4 opět proudové 
zrcadlo, které nyní nabíjí kapacitu hradel paměťových tranzistorů a tak snižuje velikost 
výstupního proudu iMEM. To vede ke zmenšení rozdílu mezi velikostí vstupního proudu a 
velikostí zapamatovaného proudu. Chyba, která vznikne při rozepnutí spínače 
ovládaného signálem φ2-2 je tím menší, čím je větší kapacita hradla paměťových 
tranzistorů. Na druhou stranu je tato kapacita limitní vzhledem k rychlosti ustálení 
výstupního proudu. Proto se tato proudová paměťová buňka používá pouze ve 
specifických případech, pro uchování velmi malých proudů do 1 µA. 
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4.2.8 Diferenční paměťová buňka 
Zjednodušené schéma plně diferenční paměťové buňky je na obr. 4.11. V podstatě 
jde o dvě paměťové buňky druhé generace se společným zdrojem příčného proudu a 
aktivními zátěžemi. V první fázi φ1 jsou paměťové tranzistory díky spínačům v diodovém 
režimu a zapamatovávané proudy jsou Iref + Iin a Iref - Iin. Ve druhé fázi fungují paměťové 
tranzistory jako proudové nory o velikosti proudů odpovídajících dříve zapamatovaným. 
 
Obr. 4.11: Plně diferenční paměťová buňka 
4.3 Proudový komparátor 
Ve smyčce modulátoru ∆Σ slouží proudový komparátor [35] k vyhodnocení úrovně 
výstupního proudu integrátoru. I když je známo množství zapojení, většina dovoluje 
pouze rozhodovat mezi orientací proudu a ne mezi konkrétní hodnotou. Navíc výstup 
proudového komparátoru je takřka vždy napěťový, jak je vidět na obr. 4.12 a obr. 4.13. 
Proudový komparátor je základním blokem pro realizaci Nbitového přímého převodníku 
A/D. 
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Obr. 4.12: Proudový komparátor 
 
Obr. 4.13: Proudový komparátor „Traff“ [35] 
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5 Cíle práce 
Náplní této práce je analýza vlivu chyb způsobených realizací modulátorů delta-
sigma (∆Σ) obvodovou technikou spínaných proudů (SI). Zejména pak bude 
analyzováno chování proudových paměťových buněk (CMC) jako hlavních obvodových 
představitelů techniky SI v konkrétní výrobní technologii. Pro tuto analýzu bude využita 
technologie AMIS CMOS 0,7 µm, která je na Ústavu mikroelektroniky dostupná.  
Na základě chování CMC budou analyzovány zdroje chyb a diskutována možnost 
jejich modelování při simulacích modulátorů ∆Σ. Aby byla zachována možnost srovnání, 
bude analyzováno chování CMC první i druhé generace. Na základě získaných výsledků 
bude vytvořen jejich matematický popis a budou vytvořeny optimalizované modely 
v simulačním prostředí MATLAB SIMULINK. Vytvořené modely by měly být natolik 
univerzální, že změnou konstant bude možná změna technologie, při analýze vlivu chyb 
technicky SI na struktury modulátoru ∆Σ. 
Aby bylo možné vyjádřit míru vlivu chyb techniky SI na různé struktury modulátorů 
∆Σ, budou nejprve definovány parametry ideálních struktur modulátorů a vytvořena 
metodika hodnocení. Následně budou vyjádřeny přenosové rovnice analyzovaných 
struktur modulátorů a vypočteny přenosové koeficienty. Budou provedeny potřebné 
simulace pro ověření stability modulátorů a jejich parametrů. Dosažené výsledky budou 
vzájemně porovnány a vybrány nejperspektivnější realizace. 
Na závěr budou bloky ideálních integrátorů v navržených modulátorech ∆Σ 
nahrazeny integrátory realizovanými využitím vytvořených matematických modelů 
proudových paměťových buněk první a druhé generace. Bude simulováno chování těchto 
modulátorů a porovnáním s výsledky chování ideálních modulátorů ∆Σ bude stanoven 
vliv jednotlivých zdrojů chyb techniky SI. 
Tato práce si neklade za cíl analyzovat všechny realizovatelné struktury 
modulátorů ∆Σ. Takový postup by nebyl ani efektivní ani opodstatněný. Cílem práce je 
na několika základních strukturách modulátorů ∆Σ ukázat vliv chyb techniky SI a 
specifikovat struktury, které jsou nejvíce imunní. 
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6 Analýza vlivu chyb techniky spínaných proudů 
na chování základních stavebních bloků 
modulátoru delta-sigma 
Využití techniky SI při konstrukci převodníku A/D typu ∆Σ přináší, mimo výhod 
diskutovaných v kapitole 4, také parazitní jevy a chyby. Podstatou funkce spínaných 
obvodových technik je spínání signálu pomocí analogových spínačů. Spínače jsou řízeny 
hodinovým signálem, a jelikož kapacita hradla spínacího tranzistoru není nulová, tečou 
obvodem nabíjecí a vybíjecí proudy. Tak dochází k pronikání hodinového signálu spínačů 
do zpracovávaného signálu. Samotný spínač pak vnáší do zpracovávaného signálu chybu 
injekce náboje. Se spínanými technikami obecně je dále spjata chyba ustálení vznikající 
uchopením měřeného vzorku proudu, který neodpovídá jeho skutečné hodnotě. Pro 
správnou funkci modulátoru ∆Σ  je důležitá zejména linearita integračního členu [38], ale 
také každého z jeho dílčích bloků. I když chyba uchycení, tzn. schopnosti uchovat 
konstantní hodnotu měřeného signálu po celou dobu měření, je chybou vznikající 
v každém reálném převodníku A/D, má na její velikost zásadní vliv obvodová technika 
realizace (obvody pracující v napěťovém nebo proudovém módu, SI, SC). 
6.1 Stanovení metodiky vyhodnocování vlivu chyb techniky SI na 
základní stavební bloky 
K objektivnímu vyhodnocení vlivu parazitních jevů techniky SI na různé druhy 
struktur modulátoru Σ∆, je nejprve nutné jasně specifikovat metodiku vyhodnocování 
těchto chyb na jednotlivé dílčí bloky modulátorů. Metodika je popsána následujícími 
kroky 
 návrh a realizace analyzované struktury CMC v návrhovém prostředí CADENCE 
OrCAD na tranzistorové úrovni, ověření správnosti návrhu, 
 realizace analyzované struktury CMC v návrhovém prostředí CADENCE Spectra na 
tranzistorové úrovni v technologii AMIS CMOS 0,7 µm, 
 analýza chování navržené CMC a popis parazitních jevů techniky SI, 
 vytvoření odpovídajícího modelu v simulačním prostředí MATLAB SIMULINK, 
 analýza vlivu parazitních jevů techniky SI a vyvození závěrů. 
Pro analýzu struktur v návrhovém prostředí CADENCE Orcad a CADENCE bylo 
nutné specifikovat pracovní podmínky analyzovaných obvodů. Prvním krokem je definice 
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vlastních podmínek simulace. Všechny provedené simulace jsou provedeny za 
následujících podmínek 
 napájecí napětí 3,3 V, 
 hodinové signály, jejichž průběhy se překrývají, strmostí 10 ns a nominálním 
kmitočtem 100 kHz, 
 vstupní signál - harmonický průběh proudu s amplitudou maximálně 0,9 násobku 
vstupního rozsahu CMC a kmitočtem 20 kHz přiváděný na vstup přes přizpůsobovací 
obvod, 
 výstup z CMC do ideálního napěťového zdroje 1,65 V, 
 uvažovaná teplota při provádění simulací 27 °C. 
Technika SI je založena na použití CMC, která je fundamentálním blokem 
složitějších celků, jakými jsou zpožďovací, integrační a derivační členy. Je-li zkoumán 
vliv techniky SI na chování jakéhokoliv systému, je nutné nejprve popsat a modelovat 
chyby vznikající právě v CMC. V této kapitole jsou popsány základní struktury CMC 
první a druhé generace a popsány jejich chyby způsobené technikou SI. 
6.2 Modely použitých součástek a přizpůsobovací obvod 
Pro simulaci chování obvodů techniky SI programem OrCAD PSpice jsou použity 
modely tranzistorů splňující normu BSIM3v3 LEVEL 7 s parametry odpovídajícími 
reálným v technologii AMIS CMOS 0,7 µm. Použití modelů nižší úrovně není možné, 
vzhledem k podstatě chyb techniky SI [26], [37]. Vzhledem k tomu, že tranzistory v této 
technice pracují v oblasti saturace, lze tolerovat chyby modelu mimo tuto oblast. 
Odchylka výsledků simulací v pracovní oblasti tranzistorů je menší než 0,1 %.  
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Obr. 6.1: Vstupní přizpůsobovací obvod 
Protože se jedná o simulace, při kterých je měronosnou veličinou velikost proudu, je 
jako vstup použit ideální proudový zdroj. Vstup CMC je ve fázi pamatování odpojen 
spínačem od použitého ideálního zdroje, což vede k problémům se simulací, jelikož 
proud vytékající z ideálního proudového zdroje nemá kam téct. Tento problém je vyřešen 
vstupním přizpůsobovacím obvodem, jehož schéma je nakresleno na obr. 6.1. 
I když přenos proudu tímto přizpůsobením není jednotkový, tato skutečnost 
neovlivní výsledky simulace, protože jako analyzovaný vstupní proud je brána velikost 
výstupního proudu tohoto bloku. U některých simulací bylo možné tento obvod nahradit 
využitím pulzního zdroje proudu pracujícího ve fázi s hodinovým signálem. 
6.3 Analogový spínač v technice spínaných proudů 
Pro realizaci stavebních bloků v technice SI je klíčovou součástí analogový spínač. 
Rozhodující vliv mají chyby injekce náboje a pronikání hodinového signálu. Kromě 
těchto chyb, které jsou společné obvodům pracujícím v napěťovém i proudovém režimu, 
má značný vliv také změna proudu elektrodou S vlivem spínání proudových zdrojů. 
Kapacita hradla tranzistoru je v odporovém režimu [24] rovna [25] 
 GOG CWLCC 2ox += , (6.1) 
kde CGO je kapacita vzniklá přesahem hradla nad oblast elektrody S resp. D. Velikost 
této parazitní kapacity je dána čistě geometrickými rozměry tranzistoru. Nicméně 
hradlová kapacita je závislá na pracovní oblasti tranzistoru [25].  
Analogový spínač je možné realizovat jako 
 samotný tranzistor MOS (NMOS nebo PMOS), 
 tranzistorem MOS doplněným o tzv. „dummy“ spínače, 
 spínačem CMOS, 
 spínačem MOS se složitějšími kompenzačními obvody. 
6.3.1 Tranzistor MOS 
Při použití samotného tranzistoru MOS jako spínače je možné vyjádřit velikost 
náboje QGS, který bude při rozepnutí tranzistoru uvolněn do obvodu, resp. při sepnutí 
tranzistoru z obvodu odčerpán 
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( )SpGSinjDinjinj UUUWLCQQQ −−=+= ox,,  . (6.2) 
Tato analýza představuje dle [25] značné zjednodušení, nicméně pro zjištění velikosti 
náboje je adekvátní. Velikost náboje, který ovlivňuje signálovou cestu vlivem pronikání 
hodinového signálu je při předpokladu rovnoměrného pronikání do oblastí obou elektrod 



















CFT  (6.3) 
6.3.2 Tranzistor MOS s kompenzovanou injekcí náboje 
Na obr. 6.2 je schéma zapojení jednoduchého analogového spínače s kompenzací 
injekce náboje. Tranzistory T2 a T3 fungují jako tzv. „dummy“ tranzistory. Jejich 
elektrody D a S jsou zkratovány a fungují pouze jako kapacity, které mají za úkol 
absorbovat injektovaný náboj.  
 
Obr. 6.2: Analogový spínač s kompenzovanou injekcí náboje 
Optimální velikost kompenzačních tranzistorů T2 a T3 je potom poloviční oproti 
velikosti spínacích tranzistorů, takže výsledná velikost injektovaného náboje je teoreticky 
nulová   
 ( ) ( ) .0
2
12 oxoxinj =−−−−−= SpGSpG UUUWLCUUUWLCQ  (6.4) 
I když je chyba pronikání hodinového signálu stejně jako chyba injekce náboje teoreticky 
nulová, vlivem napěťové závislosti kapacity hradla tomu tak není. Zanedbá-li se tento 






















TGCFT . (6.5) 
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6.3.3 Spínač s antiparalelně zapojenými tranzistory MOS 
Nejčastěji používanou strukturou analogového spínače je spínač s antiparalelně 
zapojenými tranzistory obou vodivostí. Jeho schéma je zobrazeno na obr. 6.3. Počet 
tranzistorů je redukován na dva a jsou-li geometrické rozměry tranzistoru NMOS i 
PMOS stejné, je dosaženo stejného potlačení chyby injekce náboje a pronikání 
hodinového signálu jako v případě spínače s „dummy“ tranzistory.  
 
Obr. 6.3: Analogový spínač s antiparalelně zapojenými tranzistory obou vodivostí 
Vzhledem k nižší pohyblivosti nosičů náboje v tranzistoru typu PMOS má 
v sepnutém stavu vyšší odpor proti tranzistoru NMOS. To, na rozdíl od obvodů 
pracujících v napěťovém režimu, není při použité v technice SI limitujícím parametrem. 
 
Obr. 6.4: C-V charakteristika tranzistoru N-MOS 
Během spínání či rozepínání spínače z obr. 6.3 dochází k přechodnému ději vybíjení 
resp. nabíjení parazitních kapacit tranzistorů. Tyto proudy se superponují na výstupní 
proud spínače a tak negativně ovlivňují velikost proudu jako měronosné veličiny. 
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Problematika parazitních kapacit tranzistorů MOS a jejich modelování je popsána v [24] 
až [29]. Problémem je fakt, že parazitní kapacita hradla tranzistoru je nelineární a 
napěťově, frekvenčně a technologicky závislá [28]. Na obr. 6.4 je zobrazena C-V 
charakteristika tranzistoru. Pracuje-li tranzistor ve funkci spínače, tzn. v oblasti střední a 
silné inverze, je možné při určitém zjednodušení [28], [29] aproximovat tuto závislost 
přímkou (jako v případě PSPICE modelu LEVEL 2) nebo exponenciálně. Potom je pro 
napětí mezi hradlem tranzistoru a elektrodou S většího než 0 V UGS > 0 a nízké 
frekvence (takové, aby mohlo docházet k přeskupování nosičů náboje v kanále) kapacita 
hradla rovna  
 GBGSGD CCCC ++=G , 
 
( )( ) ( ) GBOtuBoxGSOtuAGSOoxGDO CWLeCCeCWLCWCC GBGS +++− −+= −−132G , (6.6) 
kde A a B jsou konstanty, jejichž hodnoty vycházejí z použité technologie. Potom 






































Na obr. 6.5 je zobrazeno schéma použitého obvodu spínače s antiparalelně 
zapojenými tranzistory. Budící hodinové signály jsou vzájemně v protifázi bez časového 
posunutí. Díky tomu je možné odvozovat poměry v obvodu jen podle signálu φ. Potom, 
je-li φ v log. 0 (0 V) je spínač vypnut a je-li v log. 1 (3,3 V) je sepnut. 
 
Obr. 6.5: Schéma zapojení testovacího obvodu spínače s antiparalelně zapojenými tranzistory 
Na obr. 6.6 je zobrazen průběh výstupního proudu iS(t) při nulovém napětí zdroje 
V0. Takto nastavené simulační podmínky dovolují analýzu přechodných dějů samotných 
spínačů neovlivněných velikostí protékajícího proudu.  
Jak již bylo popsáno, kapacita hradla tranzistoru MOS je nelineární a závislá na 
napětí hradla. Proto její změna bude ovlivňovat velikost nabíjecího (chybového) proudu 
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protékajícího elektrodou S tranzistoru. Popisovaný spínač se skládá ze dvou tranzistorů, 
které mají různá prahová napětí. Proto jsou i křivky napěťových závislostí kapacit různé. 
 
Obr. 6.6: Průběh výstupního proudu obvodu spínače při nástupné hraně hodinového signálu  
Výsledný průběh kapacity soustavy těchto dvou tranzistorů je potom součtem jejich 
dílčích kapacit. Vzhledem k tomu, že se jedná o tranzistory opačných vodivostí, nabíjecí 
proudy mají opačné směry a tak se jejich velikosti vzájemně odečtou. Bohužel, díky 
nestejnosti vlastností tranzistorů vliv jednoho převáží. Návrh modelu spínače proto 
vychází ze simulací (příloha A), které zobrazují chování reálného spínače při přechodném 
ději sepnutí a rozepnutí, kde velikost proudu dominantně ovlivňuje právě velikost 
hradlové kapacity. 
Matematický model spínače je založen na modelování změn kapacit hradel 
tranzistorů. Protože vliv odporu spínače v sepnutém stavu není v obvodové technice SI 
kritický, je uvažováno, že oba tranzistory mají stejné geometrické rozměry. Vliv dalších 
kapacit je vzhledem k jejich malým hodnotám proti kapacitě hradla zanedbán. 
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Obr. 6.7: Průběh výstupního proudu obvodu spínače při sestupné hraně hodinového signálu 
Změny kapacit jsou vyjádřeny jako 
 






















ToxT CWLeCeWLCCC GBGS ++−=
−−
 (6.9) 
Vlivem, který není možné zanedbat je teplota. Ta má vliv na velikost konstanty KP 
tranzistoru a tím i na velikost chyb způsobených technikou SI. Podle [24] je možné 
vyjádřit závislost na teplotě tranzistoru  


















ϑϑKPTKP ,  (6.10) 
kde ϑ0 je počáteční teplota a ϑ je aktuální teplota. I když toto zjednodušení 
nemodeluje vliv teploty dokonale [30] je díky své jednoduchosti široce používané [24], 
[28], [29].   
Dalším neideálním jevem je závislost prahového napětí tranzistoru UP na teplotě. 
Tuto závislost je možné pro teplotní rozsah 20 až 70 °C v technologii AMIS 
CMOS 0,7 µm přímkově aproximovat 
 
TTUTU PP 002,0)()( 0 −= ,  (6.11) 





































ti γ  (6.12) 
kde Rs je odpor výstupního obvodu, který absorbuje náboj kanálu tranzistoru při jeho 
rozepnutí.  
Výsledný proud spínačem je 




ti errPGSOXPGSOXUtuS PGS +−+−=< µµ  (6.13) 
 
.)()()( PGSerrS Ututiiti >+=  (6.14) 
Výsledky testování věrnosti modelu jsou v tab. 6.1. Pro stanovení velikosti dílčích chyb 
byly uvažovány ostatní odchylky nulové. Výsledná velikost odchylky je potom vypočtena 
jako poměr vzájemných velikostí sumy odchylek od ideální (fyzikálně přesné) 
charakteristiky a ideální charakteristiky. Pro některé případy simulací je důležité znát 
také maximální velikost odchylky.  Test probíhal vždy po dobu jedné periody hodinového 
signálu.  
Tab. 6.1: Výsledky testování vytvořeného modelu spínače 




velikosti spínaného proudu,     1,650 5,740 
strmosti hodinového signálu,       0,014 0,124 
rozměrech tranzistorů,       3,250 6,350 
teplotě. 13,600 19,600 





- 54 - 
 
6.4 Proudová paměťová buňka první generace 
K určení vlivu parazitních jevů vznikajících použitím techniky SI na chování 
modulátorů byla navržena CMC první generace popsaná na obr. 6.8. Rozměry použitých 


















Obr. 6.8: Analyzovaná proudová paměťová buňka první generace 
Chování CMC bylo analyzováno nejprve v simulačním prostředí CADENCE 
OrCAD PSpice s modely tranzistorů odpovídající technologii AMIS CMOS 0,7 µm. 
Testovací kmitočet hodinového signálu byl zvolen 1 MHz. Výsledek simulace je 
zobrazen na obr. 6.9, kde je vidět závislost výstupního proudu na vstupním. 
Tab. 6.2: Přehled parametrů použitých tranzistorů 
Tranzistor W/L [µm/µm] Tranzistor W/L [µm/µm] 
T1 (TM) 150/20 TS1 3/1,4 
T2 150/20 TS2 1/1,4 
T3 250/1,4 TS3 1/1,4 
T4 250/1,4 TS4 3/1,4 
T5 250/1,4 TS5 3/1,4 
  TS6 1/1,4 
 
Následně byla provedena stejná simulace v návrhovém prostředí CADENCE 
s modely technologie AMIS CMOS 0,7 µm. Výsledek této simulace je zobrazen na 
obr. 6.10. Detail přechodného děje je zobrazen na obr. 6.11. 
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Obr. 6.9: Simulace chování analyzované CMC první generace programem PSpice 
Jeho tvar je stejný pro celý vstupní rozsah CMC a liší se pouze hodnotami. Pokud se 
zanedbají minoritní chyby, může být na CMC první generace pohlíženo jako tlumený 
systém druhého řádu. Za původce tohoto chování může být označena dvojice 
paměťového tranzistoru a referenčního zdroje proudu. Právě tyto dva tranzistory díky 
svým velkým rozměrům, v porovnání s ostatními tranzistory v obvodu, mají největší 
časové konstanty určující rychlost stabilizace pamatovaného proudu. 
 
Obr. 6.10: Výstup ze simulované paměťové buňky v prostředí CADENCE 
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Obr. 6.11: Detail přechodného děje výstupu proudové paměťové buňky v režimu pamatování  
Chyba, která není tak zřejmá, nicméně nejvíce degraduje schopnost přesného 
přenosu signálu je linearita CMC. Závislost velikosti výstupního proudu na vstupním je 
zobrazena na obr. 6.12. Na stejném obrázku je také zobrazena velikost chyby linearity 
přenosu. 
 
Obr. 6.12: Závislost velikosti výstupního proudu na vstupním CMC první generace – 
CADENCE 
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Z tvaru korelační křivky je patrné, že dochází ke zkreslení přenosu velikosti proudu 
CMC chybami zesílení a linearity. Linearita přenosu CMC je ovlivněna nejvíce v okolí 
nulových hodnot vstupního proudu.  
6.4.1 Zdroje chyb analyzované proudové paměťové buňky první 
generace 
V případě CMC první generace mají na výsledný přenos proudu vliv především 
následující faktory 
 výstupní odpor paměťového tranzistoru 
 neshodnost referenčních zdrojů proudu, 
 neshodnost paměťového a výstupního tranzistoru, 
 pronikání hodinového signálu, 
 injekce náboje, 
 tepelný šum, 
 nízkofrekvenční šum, 
 linearita převodní charakteristiky. 
 Neshodnost referenčních zdrojů proudu je způsobena nepřesností výroby 
tranzistorů. Ve schématu na obr. 6.8 jde o tranzistory T3 až T5. Jejich rozměry by měly 
být v přesně definovaných poměrech současně při homogenně dotovaném substrátu. 

















 −=∆ µ  (6.15)        
Výše uvedená rovnice platí i v případě paměťového a výstupního tranzistoru. 
Proudová paměťová buňka obsahuje tři spínače a tedy i tři zdroje parazitního pronikání 
hodinového signálu do systému. Dva spínače ovlivňují paměťový tranzistor a třetí 
výstupní. Díky tomu je možné analyzovat tyto zdroje odděleně. Dále je činnost proudové 
paměťové buňky první generace možné rozdělit na dvě fáze. Předpokládá se, že spínače 




 =+++≈ errSerrSinrefm iiiii ,2,1  (6.16) 
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Díky konstrukci CMC první generace se chyba pronikání hodinového signálu 
způsobená spínači S1 a S2, pokud je doba perioda hodinového signálu vyšší než t = 6τ, na 
výstupu CMC neprojeví. Projeví se pouze velikost injektovaného náboje a to pouze u 
spínače S2. Vliv spínače S1 je prakticky zanedbatelný. Výstupní proud je přechodnými 














































































Jak bylo popsáno v kapitole 4.1.1 v  obvodech s tranzistory MOS jsou dominantní 
tepelný šum a nízkofrekvenční šum. Protože popis výskytu nízkofrekvenčního šumu není 
možné predikovat, je určení jeho velikosti čistě empirickou záležitostí. Tepelný šum 








Celkový tepelný šum proudové paměťové buňky je potom součtem jednotlivých 












.  (6.19) 
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Protože má změna teploty vliv na velikost technologické konstanty KP a na velikost 
prahového napětí tranzistorů, má vliv také na velikost chybových proudů CMC.  
Analýza linearity CMC je z hlediska exaktního matematického vyjádření téměř 
nemožná, protože je dominantně ovlivněna nejen geometrickými rozměry použitých 
tranzistorů, velikostí signálu a referenčních proudů, ale především technologickým 
procesem.  
6.4.2 Analýza modelu reálné proudové paměťové buňky první generace  
Na základě analyzovaných chyb a výsledků simulací v návrhovém prostředí 
CADENCE byl vytvořen model reálné CMC. Model popisuje chování reálné CMC a 
zohledňuje chyby techniky SI. Jak již bylo napsáno, pronikání hodinového signálu a 
injekce náboje se projevují současně, a proto je bezpředmětné tyto dva jevy od sebe 












CFTerr ,  (6.20) 
kde proměnná A určuje počáteční velikost překmitu, τ je koeficient tlumení a B určuje 
tlumený rezonanční kmitočet obvodu CMC. Intenzivní analýzou bylo zjištěno, že velikost 
počátečního překmitu je závislá pouze na geometrických rozměrech tranzistorů CMC a 
velikosti vstupního proudu (soubor výsledků simulací je přiložen na CD). Pro 
analyzovanou CMC jsou koeficienty rovny B = 5,62.106 a τ = 3,35.107. Závislost 
velikosti překmitu je do 0,7 ivst,max lineární.   
 
Obr. 6.13: Závislost velikosti počátečního překmitu při sepnutí výstupního spínače CMC první 
generace na celikosti vstupního proudu 
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Překročí-li velikost vstupního proudu tuto hodnotu, začne docházet k saturaci dané 
velikostí referenčních proudů Iref = 100 µA. Závislost velikosti překmitu pro celý 
pracovní rozsah CMC je zobrazena na obr. 6.13. Průběh je možné aproximovat  
 ( ) ( ) ctiDtiAi vstvstp += )(ln)(sgn)( ,  (6.21) 
kde ip je špičková hodnota překmitu, proměnná c určuje posunutí průběhu a D tvar 
křivky. Pro popisovanou CMC byly určeny koeficienty D = -7,619 a c = -45,119. 
Dosazením rovnice (6.29) do (6.28) jsou explicitně vyjádřeny chyby pronikání 
hodinového signálu a injekce náboje. Výsledný tvar chybové funkce je  
 






cos)(ln)(sgn)( pipiτ tiBtectiDtiti vsttvstvstCFT .  (6.22) 
6.4.3 Syntéza modelu proudové paměťové buňky první generace 
v MATLAB SIMULINK 
V první generaci modelu CMC byly chyby techniky SI implementovány pomocí 
základních funkčních bloků nástrojů (toolkitu) SIMULINK ve zjednodušené formě. 
Model první generace proto zjednodušuje reálný průběh výstupu CMC o přechodný děj 
injekce náboje a implementuje ji pouze jako stejnosměrnou složku výstupu. Dále pak 
model neuvažuje saturaci výstupu i vstupu vlivem konečného napájecího napětí ani vliv 
teploty. 
 Nejvýznamnější chybou CMC je pronikání hodinového signálu. Tato je chyba 
implementována pomocí bloku matematické funkce eu. Výstup funkce je odvozen od 
hodinového signálu systému, který je přiveden na vstup bloku jako proměnná u. Jelikož 
kmitočet hodinového signálu může být libovolný a průběh přechodného děje je závislý na 
technologii a geometrických rozměrech spínacích tranzistorů, slouží pro modelaci 
popisovaného přechodového děje dvě proměnné Gain1 a Gain3.  
Předpokladem jsou překrývající se průběhy hodinových signálů. Vzhledem k rovnici 




CFT eGain3ti =)( .  (6.23) 
Velikost injekce náboje je přímo závislá na geometrických rozměrech spínacích 
tranzistorů, proto je v modelu implementována jako souhlasná složka signálu proměnnou 
ChI. Chyba nestejnosti velikostí zrcadlových tranzistorů a nestejnosti velikostí 
referenčních proudů je vytvořena nejednotkovým zesílením proměnné Gain. Vliv 
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tepelného a nízkofrekvenčního šumu na CMC je realizován pomocí upravených bloků 
z balíku nástrojů DStoolbox 2 [8]. Chyba linearity zjištěná z výsledků simulací 
v návrhovém prostředí CADENCE je realizována pomocí funkce Lin(x), která 
představuje polynomiální aproximaci skutečného průběhu výstupního signálu. S ohledem 
na výpočetní náročnost je využit polynom pátého řádu. Výsledná simulace náhradního 
modelu proudové CMC generace je na obr. 6.15.  
 
Obr. 6.14: Model CMC první generace v programu Matlab – Simulink 
I když se jedná se o značné zjednodušení, porovnáním výsledků simulací CMC 
v návrhovém prostředí CADENCE a navrženého modelu v MATLAB SIMULINK je 
patrné, že průběhy mají stejný tvar i velikost. 
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Obr. 6.15: Výsledek simulace modelu paměťové buňky v MATLAB SIMULINK 















)()()( , (6.24) 
a je nižší než 1 % (podle tab. 6.3). I když je takto vytvořený model univerzální a díky 
realizaci v MATLAB SIMULINK i snadno použitelný, vzhledem k tomu, že v každém 
kroku simulace musí být provedeny výpočty k modelování tvaru výstupu, je poměrně 
náročný na výpočetní výkon.  
Tab. 6.3 Výsledky testování modelu CMC první generace  




na velikosti spínaného proudu 0,950 30,240 
na strmosti hodinového signal 0,184 0,184 
na rozměrech tranzistorů 0,380 30,260 
na teplotě - - 
 
Alternativou k tomuto typu modelu vytvořenému pomocí bloků MATLAB 
SIMULINK je model výstupu CMC druhé generace. Tento model využívá k modelování 
přenosových chyb CMC výpočet průběhu výstupu odvozeného z rovnice (6.22). Jeho 
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realizace v MATLAB SIMULINK je na obr. 6.16. K testování chování modulátoru byly 
vytvořeny skripty, které jsou v příloze B. 
 
Obr. 6.16: Optimalizovaný model proudové paměťové buňky 
Hodinový signál modulátoru ∆Σ je rozdělen na n úseků a pro každý je vypočtena 
aktuální hodnota chyby přenosu. Jde tak o souhrnný výpočet působení všech chyb 
najednou. Blok reálné CMC v MATLAB SIMULINK se pak skládá ze zpožďovacího 
bloku a vstupního vektoru dat, která jsou přiváděna do bloku funkce násobení. Takto 
syntetizovaný model CMC první generace je z hlediska výpočetní náročnosti o 17 % 
efektivnější a absolutní odchylka přenosu je podle (6.24) nižší než 2 %. Závislost 
přesnosti vytvořeného modelu na vstupních parametrech je shrnuta v tab. 6.4. 
Tab. 6.4 Výsledky testování optimalizovaného modelu CMC první generace 




na velikosti spínaného proudu 1,19 30,24 
na strmosti hodinového signal 0,17   0,17 
na rozměrech tranzistorů 0,28 25,26 
na teplotě 0,89 17,26 
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6.4.4 Vytvoření zpožďovacího členu z proudové paměťové buňky první 
generace 
Paralelním spojením dvou proudových paměťových buněk s časově posunutým 
průběhem o polovinu Ts vznikne zpožďovací článek, který je základem diskrétního 
integrátoru. Schéma zapojení popisovaného obvodu je na obr. 6.17.  
 
Obr. 6.17: Paralelní časově multiplexované spojení dvou proudových paměťových buněk 
Výsledný průběh signálu takto vzniklého vzorkovacího obvodu je na obr. 6.18. 
Vzorkovací doba je pak polovina Ts, což sice zvyšuje nároky na rychlost obvodu, ale na 
druhé straně je velmi snadné upravit zdroj hodinového kmitočtu na poloviční a tak zajistit 
dobu vzorkování Ts. V principu je možné i kaskádní zapojení dvou proudových 
paměťových buněk, nicméně protože dominantní chyby techniky spínaných proudů jsou 
multiplikativní, není to vhodné. 
 
Obr. 6.18: Průběh signálu na vstupu a výstupu zpožďovacího článku 
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6.5 Proudová paměťová buňka druhé generace 
U CMC druhé generace, na rozdíl od CMC první generace, je z principu její funkce 

























Obr. 6.19: Analyzovaná proudová paměťová buňka druhé generace 
Bohužel i v tomto případě fundamentální zapojení trpí řadou chyb. Proto byla CMC 
druhé generace doplněna obvody pro zvýšení výstupních odporů referenčního 
proudového zdroje a paměťového tranzistoru. V případě analyzované struktury na 
obr. 6.19 jde o využití regulované a prosté kaskódy. Jako hradlový spínač paměťového 
tranzistoru je použit jeden MOS tranzistor doplněný „dummy“ tranzistorem TS4. Ostatní 
spínače tvoří pouze tranzistory NMOS. Rozměry použitých tranzistorů jsou 
zaznamenány v tab. 6.5.  
Tab. 6.5: Přehled parametrů použitých tranzistorů 
Tranzistor W/L [µm/µm] Tranzistor W/L [µm/µm] 
T1 (TM) 80/23 TS1 5/1,4 
T2 70/3,6 TS2 5/1,4 
T3 70/3,6 TS3  5/1,4 
T4 250/1,4 TS4  5/1,4 
T5 37,6/1,4 TS5 5/1,4 
T6 250/1,4 TS6 5/1,4 
T7 250/1,4 T9 250/1,4 
T8 37,6/1,4   
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Obdobně jako v případě CMC první generace bylo nejprve simulováno zapojení 
CMC druhé generace v programu OrCAD PSpice, pro ověření funkčnosti. Výsledek 
simulace je zobrazen na obr. 6.20.  
 
Obr. 6.20: Simulace chování analyzované CMC druhé generace programem PSpice 
 
Obr. 6.21: Výstup simulované paměťové buňky v CADENCE 
Následně byla provedena simulace v návrhovém prostředí CADENCE s technologií 
AMIS CMOS 0,7 µm. Výsledek simulace je zobrazen na obr. 6.21. Závislost výstupního 
proudu CMC druhé generace na velikosti vstupního proudu je zobrazena na obr. 6.22. 





- 67 - 
 
Porovnáním korelačních křivek CMC první a druhé generace je patrné, že u CMC druhé 
generace je absolutní chyba přenosu přibližně 20krát menší. 
 
Obr. 6.22: Převodní charakteristika CMC druhé generace 
6.5.1 Zdroje chyb analyzované proudové paměťové buňky druhé 
generace 
U CMC druhé generace nedochází z principu ke vzniku chyby neshodnosti 
referenčních zdrojů, paměťového a výstupního tranzistoru, ale všechny zbývající zdroje 
chyb jsou totožné s CMC první generace 
 výstupní odpor paměťového tranzistoru, 
 pronikání hodinového signálu, 
 injekce náboje, 
 tepelný šum, 
 nízkofrekvenční šum, 
 linearita převodní charakteristiky. 
Blok CMC druhé generace obsahuje tři spínače. Na rozdíl od CMC první generace u 
CMC druhé generace se všechny tři spínače podílí na vzniku chyb, protože jejich 
nedokonalosti a přechodové děje při jejich spínání ovlivňují velikost výstupního proudu 
buňky. Pro analýzu vlivu pronikání hodinového signálu je opět vhodné rozdělit proces 
spínání tranzistorů na dvě fáze φ1 - vzorkování a φ2 - pamatování.  





- 68 - 
 
Proud paměťovým tranzistorem je přibližně 
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kde CS1,T1, CS2,T1 a CS3,T1, jsou kapacity tranzistorů NMOS spínače podle obr. 6.3 a jsou 
popsány rovnicí (6.8) a CS1,T2, CS2,T2 a CS3,T2, jsou kapacity tranzistorů PMOS spínače 
podle obr. 6.3 a jsou popsány rovnicí (6.11). 
 
Protože na velikost výstupního proudu mají vliv všechny tři spínače je nutné jejich 
vliv zohlednit. Popis velikosti výstupního proudu ve fázi φ2 je pro jednoduchost rozdělen 
na tři části: 
1. pokud je výstupní proud větší než maximální proud spínačem S3 (spínač je 
v saturaci), pak platí 

















2. pokud je výstupní proud nižší, než maximální proud spínače S3 a spínače S1 a S2 
jsou vodivé 
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Stejně jako v případě CMC první generace, v této třetí fázi je výstupní proud 
ovlivňován pouze injekcí náboje z kanálů tranzistorů spínače S2 a přechodným dějem při 
spínání spínače S3. Stálým předpokladem je ustálení hodnoty výstupu během poloviny 
periody hodinového signálu. 
Šumové poměry v obvodu CMC druhé generace jsou rovněž obdobné jako 
v případě CMC první generace. Velikost šumu je přímo závislá na rozměrech použitých 
tranzistorů a opět platí vztah (6.19). 
I když je linearita přenosu CMC druhé generace v porovnání s CMC první generace 
horší, díky tomu, že CMC druhé generace není ovlivněna chybou zesílení, je výsledná 
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velikost chyby přenosu významně nižší. Bohužel přesné matematické vyjádření je téměř 
nemožné, protože linearita přenosu proudu je dominantně ovlivněna nejen geometrickými 
rozměry použitých tranzistorů, velikostí signálu, ale především technologií. 
6.5.2 Analýza modelu reálné proudové paměťové buňky druhé generace 
Obdobně jako v případě CMC první generace byl na základě analyzovaných chyb a 
výsledků simulací v návrhovém prostředí CADENCE vytvořen model – matematická 
aproximace popisující chování reálné CMC druhé generace. Díky tomu, že paměťový 
tranzistor slouží současně jako výstupní, je výstup CMC druhé generace ovlivněn v obou 
fázích hodinového signálu. Tím že jsou použity ve spínačích tranzistory obou vodivostí, 
nemá smysl hovořit o logických úrovních hodinového signálu. Časový průběh je rozdělen 
na dvě fáze – vzorkování (φ1) a pamatování (φ2). Aby byly výsledky simulací 
porovnatelné s CMC první generace, je opět použito hodinových signálů s překrývajícími 
se průběhy. Na obr. 6.23 je zobrazen průběh přechodného děje výstupu CMC při 
přechodu z režimu pamatování φ2 do režimu vzorkování φ1. Analyzována je velikost 
výstupního proudu CMC, který je na obr. 6.23 označen /V0/PLUS. Přechodný děj je 
možné rozdělit do čtyř fází. V první fázi je na výstupu CMC ustálená hodnota 
pamatovaného vstupního proudu (Ivst = -10 µA). V druhé a třetí fázi dochází ke změně 
úrovní hodinového signálu a ve čtvrté je výstupní hodnota proudu nulová, protože je 
výstupní spínač uzavřen.   
Ve druhé fázi je průběh výstupního proudu CMC dominantně ovlivněn nabíjecími 
proudy tranzistorů tvořících spínače S1 a S2 u nichž dochází ke změně kapacity vlivem 
zvyšování rozdílu hradlového napětí uGS proti napětí prahovému Up. Změna kapacit 
spínačů S1, S2 a S3 působí proti sobě, nicméně protože velikost tranzistorů spínačů S1 a 
S2 je větší než spínače S3, vzájemně se zcela nevyruší. Velikost výstupního proudu ve fázi 
3 je dána součtem působení změn kapacit tranzistorů spínačů, které opět působí proti 
sobě a tak se jejich působení přirozeně potlačuje. Dominantně je potom velikost 
výstupního proudu CMC určena pouze strmostí hodinového signálu. Velikost překmitů 
při spínání je závislá na velikostech použitých tranzistorů spínačů, jak dokazuje obr. 6.24, 
který zobrazuje závislost nabíjecího proudu na šířce kanálu tranzistorů spínačů. 
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Obr. 6.23: Detail průběhu přechodného děje výstupu proudové paměťové buňky při přechodu 
z režimu pamatování φ2 do režimu vzorkování φ1 
 
Obr. 6.24: Závislost velikosti amplitudy překmitu přechodného děje a výstupního proudu během 
nabíjení hradla 
Přechod z režimu vzorkování φ1 do režimu pamatování φ2 je opět možné rozdělit do 
čtyř fází, jak je zobrazeno na obr. 6.25. V první fázi je výstup CMC nulový, protože 
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během první fáze probíhá vzorkování. Ve druhé fázi dochází k vybíjení hradla tranzistorů 
spínačů S1 a S2 a nabíjení výstupního spínače S3. Velikost výstupního proudu závisí na 
součtu kapacit tranzistorů spínačů a strmosti hodinových signálů.  
 
Obr. 6.25: Detail průběhu přechodného děje výstupu proudové paměťové buňky při přechodu 
z režimu vzorkování φ1 do režimu pamatování φ2  
Během třetí fáze dochází k postupnému uzavření tranzistoru vstupního S1 a 
paměťového spínače S2 za výrazné změny kapacity jejich tranzistorů.  
 
Obr. 6.26: Závislost velikosti amplitudy překmitu na velikosti vstupního proudu 
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To vede ke vzniku proudové špičky, obdobně jako ve fázi φ2 při přechodu z režimu 
pamatování do režimu vzorkování. Injekce náboje a stejnosměrné složky způsobují, že 
maxima popisovaných přechodných dějů nejsou totožná, nicméně jsou korelovaná, jak 
dokazuje obr. 6.26. V poslední, čtvrté fázi dochází k injekci náboje z uzavřených 
tranzistorů spínačů a ustálení výstupní hodnoty proudu na zapamatované hodnotě. Chyba 
způsobená vlivem konečné rychlosti ustálení výstupní hodnoty proudu je 
 
( )piτ += − BteAti terr cos)( .  (6.29) 
Výsledky simulací podporující tyto závěry jsou k dispozici v příloze C a na přiloženém 
CD. 
6.5.3 Syntéza modelu proudové paměťové buňky druhé generace v 
 MATLAB SIMULINK 
Obdobně jako v případě CMC první generace byl vytvořen model popisující chování 
reálné CMC druhé generace v prostředí MATLAB SIMULINK. Jak již bylo řečeno, 
v případě CMC druhé generace je cesta pronikání hodinového signálu tvořena všemi 
třemi spínacími tranzistory. I když vstupní a výstupní tranzistory pracují v protifázi a část 
náboje se přesune z jednoho kanálu do druhého, je zkreslení přenášeného signálu vyšší 
než v případě CMC první generace. Po analýze průběhu přechodového děje při změně 
stavu CMC jej lze zjednodušit a popsat dvěma exponenciálními rovnicemi. Průběh 
přepínacího přechodového děje je zaznamenán na obr. 6.27. 
 
Obr. 6.27: Detail průběhu paměťového proudu při přechodném ději 
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Na rozdíl od CMC první generace v modelu CMC druhé generace je nutné 
generovat čtyři exponenciální průběhy. Proto v modelu první generace byly 
exponenciální průběhy aproximovány lineárním průběhem se stejnými počátečními a 
koncovými hodnotami jako v případě exponenciál.  
 
Obr. 6.28: Model CMC druhé generace v programu MATLAB SIMULINK 
Aproximovaný a původní signál jsou zobrazeny na obr. 6.27. Délka trvání 
přechodového děje je závislá na geometrických rozměrech spínacích tranzistorů, proto je 
možné tuto dobu, při splnění podmínky doby přechodného děje kratší než polovina 
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periody vzorkovacího signálu, považovat za konstantní. Chyba CFT spínačů je potom do 
obvodu implementována pomocí čtyřech bloků generujících aproximovaný průběh 
přechodného děje, vždy pro každou polaritu a hranu.  
Velikost injekce náboje je v modelu opět implementována jako souhlasná složka 
signálu proměnnou ChI. Chyba nestejnosti je u CMC druhé generace zanedbatelná a je 
způsobena pouze změnou velikost napětí UDS tranzistoru pracujícího jako proudový 
zdroj.  
Průběh přenosové funkce CMC druhé generace (obr. 6.22) ukazuje, že je značně 
nelineární a není možné ji jednoduše aproximovat. Aproximace je sice možná, ale 
z hlediska výpočetní náročnosti neefektivní. Proto je zkreslení lineárního průběhu 
přenosu realizováno pomocí převodní tabulky. Přestože je průběh chyby nelinearity proti 
CMC první generace hůře aproximovatelný, je její velikost téměř desetkrát menší. 
Vliv tepelného a nízkofrekvenčního šumu na proudovou paměťovou buňku je opět 
realizován upravenými bloky z SDtoolbox 2[8]. Výsledný model je zobrazen na 
obr. 6.28. I v tomto případě jsou některá parazitní chování zjednodušena s ohledem na 
výpočetní náročnost. 
 
Obr. 6.29: Výsledek simulace modelu proudové paměťové buňky druhé generace 
v MATLAB SIMULINK 
Výsledek simulace chování modelu CMC druhé generace je zobrazen na obr. 6.29. 
Porovnáním výsledků simulací CMC provedených v návrhovém prostředí CADENCE a 
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modelu v prostředí MATLAB SIMULINK byla využitím vztahu (6.24) zjištěna shodnost 
průběhů s chybou menší než 3 %. 
Tab. 6.6 Výsledky testování optimalizovaného modelu CMC druhé generace 




na velikosti spínaného proudu 2,750 20,940 
na strmosti hodinového signálu 0,086 0,086 
na rozměrech tranzistorů 2,280 28,200 
na teplotě - - 
 
Tak jako v případě CMC první generace prošel vytvořený model CMC druhé 
generace procesem optimalizace a jeho realizace základními funkčními bloky v prostředí 
MATLAB SIMULINK byla nahrazena datovým vektorem. Výsledný průběh výstupu 
CMC je pak součinem vstupního proudu a generované chyby. Aproximační funkce CMC 
druhé generace je rozdělena do sedmi částí. Implementace optimalizovaného modelu 
CMC do prostředí MATLAB SIMULINK je realizováno obdobně jako v případě CMC 
první generace (viz. obr. 6.30). 
1. Spínání spínačů S1 a S2 s 02
1
<− PGS Uu  
 
( )τtvstout eBBiAti −−−=)(1 . (6.30) 
2. Spínání spínačů S1 a S2 s 00
2
1





−=)(2 . (6.31) 







∂=)(3 . (6.32) 
4. Ustálený stav sepnutí spínačů 
 
0)(4 =tiout . (6.33) 
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6. Rozepínání spínačů S1 a S2 s 0<− PGS Uu  
 
( )τtvstout eDDiCti −−−=)(6 .  (6.35) 





−=)(2 .  (6.36) 
Tento model, i když některé přechodné děje zcela zanedbává, je z hlediska analýzy 
vlivu techniky SI na chování modulátorů ∆Σ zcela dostatečný. Velikost maximální 
odchylky modelu od reálného chování CMC simulované v CADENCE je podle (6.24) 

















Obr. 6.30: Optimalizovaný model CMC druhé generace 
Tab. 6.7 Výsledky testování optimalizovaného modelu CMC druhé generace 




na velikosti spínaného proudu 2,05 26,74 
na strmosti hodinového signálu 0,086   0,086 
na rozměrech tranzistorů 2,38 20,66 
na teplotě 0,98 16,59 
6.5.4 Realizace proudové paměťové buňky druhé generace na 
křemíkovém čipu 
K ověření chování reálné CMC a zjištění jejich parametrů byla navržena CMC druhé 
generace podle obr. 6.19. Návrh byl následně realizován v technologii 
AMIS CMOS 0,7 µm [48] použité pro předcházející simulace. Výsledný návrh topologie 





- 78 - 
 
čipu je zobrazen na obr. 6.31. Změřené výsledky CMC se shodovaly, až na odchylky 
způsobené samotným návrhem topologie IO, s teoretickými získanými simulacemi.  
 
Obr. 6.31: Obrázek topologie návrhu CMC druhé generace  
6.5.5 Vytvoření zpožďovacího členu z proudové paměťové buňky druhé 
generace 
Zpožďovací člen vznikne paralelním spojením dvou CMC s časově posunutým 
průběhem o polovinu Ts. Schéma zapojení popisovaného obvodu je na obr. 6.32. 
 
Obr. 6.32: Paralelní časově multiplexované spojení dvou proudových paměťových buněk 
Výsledné průběhy paralelního spojení dvou CMC s časově posunutým průběhem vedoucí 
ke vzniku vzorkovacího obvodu je zobrazen na obr. 6.33.   
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Obr. 6.33: Přenos zpožďovacího obvodu tvořeného CMC druhé generace 
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7 Analýza chování modulátorů delta-sigma  
Aby bylo možné analyzovat vliv techniky SI na chování různých struktur 
modulátorů ∆Σ, je obsahem této kapitoly jejich návrh. Důraz není kladen na dosažení 
nejlepších parametrů modulátoru, ale na zajištění stability a robustnosti. Limitující 
parametry při návrhu vycházejí z omezení použité technologie AMIS CMOS 0,7 µm.  
7.1 Parametry pro návrh modulátorů 
Pouze jasně definované vstupní a výstupní parametry modulátorů ∆Σ mohou být 
objektivně použity k porovnání jednotlivých struktur pro jejich perspektivní realizaci 
v technice SI. Proto jsou definovány v tab. 7.1. 
Tab. 7.1: Vstupní parametry pro návrh modulátorů 
Parametr Značka Hodnota 
maximální hodinová frekvence fh,max 50 MHz 
pracovní hodinová frekvence fh,prac 10 MHz 
šířka zpracovávaného pásma fbw 20 kHz 
maximální amplituda vstupního signálu Amax 100 µA 
odstup signálu od šumu SNR 98,08 dB 
rozptyl hodnot koeficientů ∆c 5 % 
rozsah hodnot koeficientů přenosových funkcí R ± 20 dB 
 
Jediným definovaným výstupním parametrem všech typů modulátorů je SNR, které 
odpovídá 16bitovému rozlišení. Při předpokladu jednobitového kvantovacího obvodu 
výsledné SNR podle (3.24) závisí na řádu modulátoru a na velikosti OSR. Protože by 
bylo neúčelné analyzovat všechny struktury modulátorů ∆Σ splňující kritérium SNR, jsou 
počáteční kritéria doplněna o další, která reagují na vznik chyb v technice SI a povedou 
tak k výběru perspektivních struktur pro další analýzy. 
Tab. 7.2: Technologické parametry pro návrh modulátorů 
Parametr Značka Hodnota 
souhlasné napětí integrátoru Soff 1 mV 
teplota uvažovaná při simulacích  ϑ 300 K 
chyba zesílení integrátoru Aerr 0,01.i(t) 
chyba hodinového signálu tjit 1.10-3.tclk 
velikost šumového koeficientu A 1.10-3 
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7.2 Kritéria pro návrh kaskádních modulátorů delta-sigma 
V této kapitole jsou popsány postupně návrhy modulátorů různých topologií 
prvního, druhého a třetího řádu. Aby bylo splněno kritérium definované v tab. 7.1 jsou 














OSR pi . (7.1) 
Hodnoty vypočtených OSR jsou zaznamenány v tab. 7.3. 
Tab. 7.3: Závislost OSR na struktuře modulátoru
 
Struktura modulátoru 
N B OSR SNR 
[-] [bit] [-] [dB] 
kaskádní 1 1 5182     98,08  
kaskádní, MASH 2 1 242  98,11  
kaskádní, MASH 3 1 67 98,26  
7.3 Návrh struktury kaskádního modulátoru prvního řádu 
V přenosové funkci modulátoru prvního řádu, kterou popisuje rovnice 7.2, figurují 
pouze jeden pól a případně jedna nula. Pro správnou funkci modulátoru je klíčovým 
problémem zajištění jeho stability. Na obr. 7.1 je blokové schéma navrženého modulátoru 
prvního řádu. 
 
Obr. 7.1: Navržený modulátor ∆Σ prvního řádu 
7.3.1 Přenosové funkce modulátoru 
Jak bylo ukázáno v kapitole 3.3 má na tvar funkcí STF a NTF značný vliv 
přenos G(z) zpětnovazebního filtru. V případě modulátoru a tedy i zpětnovazebního filtru 
prvního řádu je možná realizace funkce G(z) bez a se zpožděním. Kvůli srovnání, jsou 
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odvozeny přenosové rovnice STF a NTF pro obě možnosti přenosu integrátoru G(z). 















































zG , (7.5) 
 
a dosazením rovnice 7.5 do rovnic 7.3 a 7.4 jsou STF a NTF  
 










































zG , (7.8) 









= . (7.9) 
Vyjádření STF a NTF z rovnice (7.9) 
 





































Porovnáním rovnic 7.6 a 7.10 resp. 7.7 a 7.11 je zřejmé, že pozice zpožďovače ve 
zpětnovazební smyčce modulátoru nijak neovlivní výsledný přenos systému. 
V navrženém modulátoru z obr. 7.1 je filtr typu dolní propusti bez zpoždění a 
zpětnovazební zpoždění je zajištěno blokem z-1 který je umístěn na výstupu 
převodníku D/A. Dovoluje tak relaxaci činnosti kvantovacího obvodu a rekonstrukčního 
převodníku D/A. 
7.3.2 Stanovení parametrů a zajištění stability  
Logickým požadavkem na každý modulátor ∆Σ je jeho stabilita i pro vysoké 
hodnoty vstupního signálu a současně dosažení vysokých hodnot SNR. Při předpokladu 
jednotkového stejnosměrného přenosu signálu modulátorem má na výslednou hodnotu 
SNR vliv pouze tvar přenosové funkce šumu NTF. Ten je možné ovlivnit velikostí 
koeficientů funkce, ale výsledkem vždy musí být filtr typu horní propust. Návrh 
koeficientů není zcela triviální záležitostí a je závislý na konkrétní aplikaci. Obecně platí 
pro všechny struktury kaskádních modulátorů ∆Σ: 
 
„Aby bylo dosaženo největšího útlumu šumu ve zpracovávaném kmitočtovém rozsahu, 
musí nuly přenosové funkce šumu ležet ve zpracovávaném kmitočtovém pásmu, zatímco 
póly funkce musí ležet co nejdále od nich v jednotkové kružnici.“ [3] 
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Obr. 7.2: Závislost SNR ideálního modulátoru ∆Σ prvního řádu na velikosti vstupního signálu 
Z této definice je zřejmé, že není možné vytvořit univerzální postup pro stanovení 
optimální přenosové funkce NTF. Lineární analýza založená na Bodeho grafu určuje, že 
systém je bezpodmínečně stabilní pokud zpětnovazební přenos klesá o 20 dB/dekádu při 
fázi ϕ = -90°. Bohužel tato analýza nebere v úvahu počáteční stav výstupu kvantovacího 
obvodu. V případě modulátoru ∆Σ prvního řádu je podmínka stability zajištěna, pokud 
|X(z)| ≤ 1 za předpokladu, že |β.Y(z)| ≥ ±1. Potom za předpokladu, že koeficient α = 1, 
musí být β ≥ 1.  
Koeficienty α a β byly zvoleny s ohledem na rozptyl parametrů 5%  
 1=α , (7.12) 
 1,1=β . (7.13) 
Na obr. 7.2 je zobrazena velikost SNR v závislosti na normované velikosti vstupního 
signálu pro specifikovanou velikost převzorkování OSR = 5182. Při stejné míře 
převzorkování byla sestrojena závislost SNR na vstupním kmitočtu při konstantní 
amplitudě vstupního signálu A = 1 viz. obr. 7.3.  
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Obr. 7.3: Závislost SNR modulátoru ∆Σ prvního řádu na vstupním kmitočtu 
Z výsledků je patrné, že rov. 3.24 určující velikost SNR je platná pouze pro 
definované OSR, vstupní kmitočet fvst, vstupní kmitočtový rozsah modulátoru fb a 
amplitudu vstupního signálu A. Nicméně obr. 7.3 potvrzuje, že navržený modulátor 
splňuje podmínku požadované velikosti SNR definované v tab. 7.1. 
7.3.3 Citlivostní analýza 
Za předpokladu, že amplituda vstupního signálu bude rovna maximálně jedné, je 
v případě modulátoru ∆Σ možné rozmítat pouze dva přenosové parametry α a β. 
Modulátor přitom musí splňovat definovanou podmínku SNR ≥ 98 dB při rozptylu 
koeficientů modulátoru R ≤ 5 %. Výsledná závislost SNR na amplitudě vstupního signálu 
|A| ≤ 1  je zobrazena na obr. 7.4. Je patrné, že rozptyl přenosových parametrů v daném 
rozmezí nemá fatálně negativní vliv na výsledné SNR modulátoru. 
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Obr. 7.4: Závislost SNR ideálního modulátoru ∆Σ prvního řádu na velikosti vstupního signálu 
7.4 Návrh struktury kaskádního modulátoru druhého řádu 
Zvýšení řádu filtru typu dolní propust ve vnitřní struktuře realizovaného modulátoru 
vede k dalšímu tvarování přenosové funkce šumu NTF a tím odsunu kvantovacího šumu 
do oblasti vyšších kmitočtů. To s sebou za určitých podmínek [4] přináší zvýšení 
dynamického rozsahu modulátoru. Míra odsunutí kvantovacího šumu je přímo závislá na 
konkrétním tvaru přenosové funkce šumu. Na obr. 7.5 je zobrazena kmitočtová odezva 
různých tvarů přenosové funkce NTF pro jednotkový vzorkovací kmitočet. 
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Obr. 7.5: Kmitočtové charakteristiky různých realizací přenosové funkce šumu modulátoru 
 
I když jsou všechny realizace přenosové funkce šumu stabilní (obr. 7.6), není to 
dostačující podmínka pro to, aby byl stabilní celý modulátor ∆Σ.  
 
Obr. 7.6: Nyquistův diagram různých realizací přenosové funkce šumu modulátoru druhého 
řádu 
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7.4.1 Zajištění stability modulátoru 
Jak již bylo nastíněno v kapitole 3.2 a 7.3.2 není návrh koeficientů pro 
nejoptimálnější chování modulátoru triviální záležitostí. V této práci proto není kladen 
důraz na dosažení nejlepších parametrů přenosových funkcí, ale na robustnost a odolnost 
proti nestabilitě modulátoru a díky tomu možnost porovnání realizací různých struktur. 
V kapitole 3.9 byla popsána empiricky zjištěná podmínka tzv. Leeho zákon  
 ( ) 5,1<zNTF   , (7.14) 
který udává kritéria kmitočtové odezvy pro které je modulátor stabilní. Z této omezující 
podmínky je potom stanovena přenosová funkce šumu. Aby byla zaručena odolnost vůči 
nestabilitě, je v celé práci použito přísnější kritérium rovnice (7.14). 
7.4.2 Analýza struktury CIDIDF 
Protože by skutečně obecný popis modulátoru ∆Σ druhého řádu vedl ke značně 
komplexním přenosovým funkcím STF a NTF je topologie modulátoru, z důvodu 
přehlednosti, rozdělena na dvě struktury a to kaskádně řazené integrátory 
s distribuovaným vstupem a distribuovanou zpětnou vazbou (CIDIDF) a kaskádně 
řazené integrátory s distribuovaným vstupem a dopřednou zpětnou vazbou (CIDIFF).  
 
Obr. 7.7: Navržená struktura modulátoru druhého řádu typu CIDIDF 
Navržená struktura CIDIDF je zobrazena na obr. 7.7 a přenosy v jednotlivých 
bodech jsou rovny 
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[ ]113111 )()()()( −−−= zzYzXzXzX αδβ , (7.15) 
 
[ ]1221112 )()()()()( −−+= zzYzXzXzGzX αβγ , (7.16) 
 
)()()( 223 zGzXzX = , (7.17) 
 
)()()( 3234 zXzXzX γβ += , (7.18) 
 )()()( 4 zEzXzY += . (7.19) 
Protože výstup rekonstrukčního převodníku D/A musí být vždy zpožděn o jeden 
krok proti vstupu kvantovacího obvodu, je pro zvýrazněné realizace modulátoru zařazen 
do zpětné vazby zpožďovací článek z-1. Dosazením rovnic (7.15) až (7.18) do rovnice 
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Přenosové funkce NTF a STF mají potom tvar 






























































Obdobně jako v případě modulátoru prvního řádu je možné filtr typu dolní propust 
realizovat se zpožděním a bez zpoždění. Protože jsou tyto filtry G1 a G2 dva, existují 
čtyři možné kombinace. Nicméně v případě, že filtry G1 a G2 budou mít přenos bez 
zpoždění, je do zpětnovazební smyčky modulátoru zařazen zpožďovací prvek 
viz. obr. 7.7. V rovnicích (7.20) až (7.22) je tento zpožďovací prvek označen jako [z-1] 
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V ostatních případech je již zpožďovací prvek součástí filtru a je tedy vynechán a 
































































Výsledné přenosové funkce jsou zaznamenány v tab. 7.4 a tab. 7.5.  
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7.4.3 Analýza struktury CIDIFF 
Zavedení dopředné zpětné vazby má za následek zvýšení odolnosti modulátoru ke 
vzniku nestability.  
 
Obr. 7.8: Navržená struktura modulátoru druhého řádu typu CIDIFF 
Navržená struktura je zobrazena na obr. 7.8 a přenosy v jednotlivých bodech jsou rovny 
 
[ ]1122111 )()()()()( −−−= zzYzXzGzXzX αδβ , (7.25) 
 )()()()( 21112 zXzXzGzX βγ += , (7.26) 
 
)()()( 223 zGzXzX = , (7.27) 
 
)()()()()( 3211334 zXzXzGzXzX γγβ ++= , (7.28) 
 )()()( 4 zEzXzY += . (7.29) 
Dosazením rovnic (7.25) až (7.28) do rovnice (7.29) je výstup modulátoru roven 
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  (6.31) 























Dosazením konkrétních přenosových funkcí filtrů je možné vyjádřit přenosové 
funkce STF a NTF. Výsledné přenosové funkce jsou zaznamenány v tab. 7.6 a tab. 7.7. 
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Tab. 7.7: Přenosové funkce NTF kaskádního modulátoru CIDIFF druhého řádu  
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7.4.4 Stanovení parametrů modulátoru  
V přenosových funkcích výše popisovaných struktur se vyskytuje osm přenosových 
koeficientů. To přináší osm bodů volnosti při stanovování přenosových funkcí. 
Koeficienty γ1 a γ2 modulátorů (obr. 7.7 a obr. 7.8) určují zisk integrátorů a je možné je 
pro zjednodušení považovat rovny jedné. I když ne všechny z možných kombinací má 
smysl realizovat je jejich počet nekonečný.  
Pro přenosové funkce z tab. 7.4 a tab. 7.5 pro integrátory se zpožděním musí 
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STF . (7.37) 
Tab. 7.8: Koeficienty modulátoru druhého řádu typu CIDIDF pro různé realizace integrátorů 




















































1 -2 1 0,22 0,56 0 1 1 
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Tab. 7.9: Koeficienty modulátoru druhého řádu typu CIDIFF pro různé realizace integrátorů 




















































4,62 -4,58 1 1 0 0,22 1 0,56 
7.4.5 Simulace chování navržených modulátorů
 
 
Pro ověření správnosti návrhu koeficientů a porovnání chování jednotlivých struktur 
byly provedeny simulace analyzující PSD výstupu modulátoru a navazující kalkulací 
velikosti SNR a ENOB. 
 
Obr. 7.9: Spektrální hustota výkonu výstupu modulátoru ∆Σ CIDIDF 
Na obr. 7.9 je zobrazen průběh PDS výstupu modulátoru architektury CIDIDF 
s dolními propustmi realizovanými integrátory se zpožděním. Simulace je provedena se 
vstupním signálem na hranici zpracovatelného kmitočtového pásma fvst ≈ fb, které je 
definováno v tab. 7.1 a je rovno fb = 20 kHz, amplitudou vstupního signálu Avst = 0,1 a 
počtem vzorků FFT analýzy 215. Následně byly provedeny simulace se stejnými vstupními 
podmínkami i pro další analyzované struktury modulátorů. Protože přenosová funkce 
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šumu je ve všech případech stejná, jsou i výsledky stejné. Výjimkou je pouze realizace 
modulátoru CIDIFF s integrátory se zpožděním, který dosahuje SNR pouze 95,09 dB.   
7.4.6 Citlivostní analýza 
Při fyzické realizaci modulátoru ∆Σ výsledný obvod ovlivňuje celá řada parazitních 
jevů, které většinou negativně, ovlivňují výsledné parametry realizovaných modulátorů. 
Protože podmínka využití techniky SI spočívá v realizaci obvodů technologií MOS, bude 
chování modulátoru ovlivňováno parazitními vlastnostmi tranzistorů MOS a základních 
funkčních bloků. Proto bude analyzován vliv  
 souhlasného napětí, 
 tepelného šumu, 
 rozptylu velikostí přenosových koeficientů,  
na výsledné parametry modulátoru realizovaného topologiemi popsanými v předchozí 
kapitole. K analýze vlivu výše uvedených parazit byly výchozí struktury doplněny o 
bloky, které je implementují. Upravené struktury realizované v simulačním prostředí 
MATLAB SIMULINK jsou na obr. 7.10 a obr. 7.14.   
Chyby vlivem působení souhlasného napětí a šumu obvodů jsou realizovány 
speciálními bloky. Souhlasné napětí v obvodu je definováno konstantami k1 až k3. 
Protože velikost šumu v obvodech realizovaných technikou SI je značně závislá na 
velikosti pracovního proudu, jsou zdroje šumu řízeny konstantami A a B.  
 
Obr. 7.10: Modulátor realizovaný strukturou CIDIDF s parazitami  
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Simulace vlivu parazitního souhlasného napětí a šumu integrátorů a rozptylu hodnot 
koeficientů jsou rozděleny do dvou částí podle analyzované struktury. Výsledky simulací 
struktury CIDIDF z obr. 7.10 jsou zobrazeny na obr. 7.11, obr. 7.12 a obr. 7.13. 
Porovnáním vlivu velikosti souhlasné složky signálu prvního a druhého integrátoru 
na obr. 7.11 je patrné, že dominantní vliv na velikost výsledného SNR má souhlasná 
složka signálu vstupující do prvního integrátoru kaskády. Souhlasná složka signálu 
následujícího integrátoru má potom téměř zanedbatelný vliv. Protože jsou koeficienty 
modulátorů navrženy tak, aby výsledné přenosové funkce byly totožné pro všechny 
realizace dané topologie modulátoru, je i dopad působení souhlasné složky signálu na 
různé provedení integrátorů velmi podobný.  
Simulace rozmítání koeficientu k3 ukazuje citlivost modulátoru na chybu 
kvantovacího obvodu, která vzniká nepřesným referenčním zdrojem. Její výsledky jsou 
na obr. 7.11 a ukazuje se, že na rozdíl od ostatních realizací, je nejvíce citlivá struktura s 
integrátory bez zpoždění. 
 
Obr. 7.11: Závislost SNR modulátoru na velikosti souhlasné složky struktury CIDIDF 
realizované integrátory se zpožděním 
Další velmi důležitou vlastností modulátoru je citlivost na šum obvodu. Pro testování 
byl použit zdroj bílého šumu působící na oba integrátory. Obdobně jako v případě 
analýzy vlivu souhlasné složky signálu má dominantní vliv na chování modulátoru první 
integrátor kaskády, jak dokazuje průběh SNR na obr. 7.12. 
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Obr. 7.12: Závislost SNR na velikosti šumu integrátorů struktury CIDIDF 
Skutečnost, že první integrátor kaskády má opravdu dominantní vliv na chování 
celého modulátoru ∆Σ, dokazuje také výsledek simulace, při které byly rozmítány 
přenosové parametry. 
 
Obr. 7.13: Závislost SNR na velikosti odchylky parametrů od požadované hodnoty struktury 
CIDIDF realizované integrátory se zpožděním 
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Jak je vidět z obr. 7.13 výsledné SNR nejvíce ovlivňují parametry α1 a β1, které 
přímo ovlivňují vstupní signál prvního integrátoru.  
V případě struktury CIDIFF (obr. 7.14) modulátoru ∆Σ jsou simulace parazitních 
jevů modulátoru obdobné jako v případě modulátoru struktury CIDIDF.  
 
Obr. 7.14: Modulátor realizovaný strukturou CIDIFF s parazitami 
V případě rozmítání koeficientu k3 struktury CIDIFF není možné jednoznačně určit 
na rozdíl od struktury CIDIDF modulátoru, která realizace modulátoru je nejméně citlivá 
na chybu kvantovacího obvodu vznikající nepřesným referenčním zdrojem. Nicméně 
vzájemným porovnáním výsledků v tab. 7.10 je zřejmé, že realizace modulátoru 
s distribuovanou zpětnou vazbou vede k větší imunitě k chybě kvantovacího obvodu.  




































































































NOM 95,43 94,78 94,78 94,78 90,88 94,78 94,78 94,78 
MAX 96,23 98,97 98,27 98,17 95,92 94,78 94,78 97,32 
MIN 92,67 91,67 93,47 91,47 87,36 89,26 89,26 91,06 
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Konečným výsledkem všech provedených simulací je tab. 7.11, ve které jsou 
zaznamenány maximální hodnoty odchylek výsledného SNR možných topologií 
modulátoru ∆Σ druhého řádu. Jako nejperspektivnější realizace se jeví modulátor tvořený 
prvním integrátorem bez zpoždění a druhým se zpožděním. Výhodnější je přitom 
architektura s dopředně distribuovanou zpětnou vazbou. 




































































































α1 1,13658 1,13658 1,01208 1,14429 1,13743 1,13743 1,00917 1,13743 
α2 1,00581 1,00581 0,97107 0,99467 - - - - 
β1 0,73349 0,72642 0,72555 0,72919 0,73548 0,73548 0,73414 0,72841 
β2 1,00384 1,00656 0,98777 - 0,99991 - 0,98615 1,00021 
β3 1,00273 - 0,99665 - - 1,00273 0,99856 0 
γ1 0,99437 1,000838 0,977818 1,003584 0,988973 0,99995 0,988514 1,003584 
γ2 0,99797 1,007715 0,969059 1,007715 0,988678 0,99995 0,998379 0,99995 
γ3 - - - - 0,993002 0,995545 0,987251 1,009337 
∆MAX 0,42311 0,43101 0,38419 0,43170 0,43135 0,40924 0,31621 0,42226 
7.5 Návrh kaskádního modulátoru třetího řádu 
Rozšíření kaskádního modulátoru druhého řádu o další integrátor vede k dalšímu 
tvarování přenosové funkce šumu. Obdobně jako v případě modulátorů druhého řádu 
jsou i modulátory třetího řádu rozděleny podle způsobu implementace zpětné vazby na 
distribuované (CIDIDF) a dopředné (CIDIFF).  
7.5.1 Analýza struktury CIDIDF 
Návrh analyzované struktury modulátoru CIDIDF je na obr. 7.15. Postup výpočtu 
přenosových funkcí modulátoru, pro různé realizace interních filtrů typu dolní propust, je 
totožný jako v případě modulátoru druhého řádu.   
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Obr. 7.15: Navržená struktura CIDIDF modulátoru třetího řádu 
Vyjádřením signálů v klíčových místech modulátoru lze získat soustavu rovnic 
 
 
[ ] )()()()( 114111 zYzzXzXzX −−+= αδβ , (7.38) 
 
[ ] )()()()()()( 124211122 zYzzXzXzGzXzX −−++= αδγβ , (7.39) 
 
[ ] )()()()()( 1322233 zYzzXzGzXzX −−+= αγβ , (7.40) 
 
)()()( 334 zXzGzX = , (7.41) 
 
)()()()( 33345 zXzGzXzX γβ += , (7.42) 
 
)()()( 5 zEzXzY += . (7.43) 
 
Rovnice výstupu modulátoru je vyjádřena řešením rovnic (7.38) až (7.43)  
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zYSTF   (7.46) 







Jak je ze schématu a přenosových rovnic patrné, chování modulátoru závisí na 
velikostech celkem devíti koeficientů. Přenosové funkce modulátoru byly odvozeny pro 
všechny realizace integrátorů viz. příloha D. 
7.5.2 Analýza struktury CIDIFF 
Blokové zapojení analyzované struktury modulátoru CIDIFF použité pro návrh 
přenosových funkcí modulátoru je na obr. 7.16. 
 
Obr. 7.16: Navržená struktura CIDIFF modulátoru třetího řádu 
 
 
[ ] )()()( 1111 zYzzXzX −−= αβ , (7.47) 
 )()()()()( 4111122 zXzXzGzXzX δγβ ++= , (7.48) 
 
)()()()( 22233 zXzGzXzX γβ += , (7.49) 
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)()()( 334 zXzGzX = , (7.50) 
 
)()()()()()()( 4311222345 zXzXzGzXzGzXzX γααβ +++= , (7.51) 
 
)()()( 5 zEzXzY += . (7.52) 






















  (7.54) 
















Přenosové funkce modulátoru byly, obdobně jako v případě struktury CIDIDF, 
odvozeny pro všechny realizace integrátorů viz. příloha D. 
7.5.3 Stanovení parametrů a zajištění stability 
Stanovení přenosových koeficientů u modulátorů třetího a vyšších řádů již není 
triviální záležitostí, protože může dojít velmi snadno k přetížení a tedy nestabilitě. 
Obdobně jako při návrhu modulátoru druhého řádu, budou pro účely této práce použity 
při jejich návrhu tabulkové hodnoty [3], [4], [19]. Počet možných kombinací při realizaci 
modulátoru je 2N pro každou realizovatelnou strukturu. Proto budou dále popsány pouze 
realizace zvýrazněné v tabulce v příloze D. 
Obdobně jako v případě modulátoru druhého řádu se při stanovování koeficientů 
přenosových funkcí počítá s podmínkami definovanými vztahy (7.32) a (7.33). 
V přenosových funkcích výše popisovaných struktur se vyskytuje jedenáct a dvanáct 
přenosových koeficientů. Koeficienty δ1, δ2 modulátorů (obr. 7.15 a obr. 7.16) jsou 
voleny nulové. 
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Tab. 7.12: Koeficienty modulátoru třetího řádu typu CIDIDF pro různé realizace integrátorů 
Struktura β1 β2 β3 β4 α1 α2 α3 γ1 γ2 γ3 
CIDIDF 0,044 0,2442 0,5556 1 0,0440 0,2442 0,5556 1 1 1 
CIDIFF 1 0 0 1 1 0,5556 0,2442 1 1 0,044 
 
Na obr. 7.17 je znázorněno rozmístnění nul a pólů přenosové funkce šumu, na 
základě které byly určeny přenosové koeficienty zapsané v tab. 7.12. 
 
Obr. 7.17:  Rozložení nul a pólů přenosové funkce šumu 
7.5.4 Simulace chování navržených modulátorů
 
 
Jak již bylo mnohokrát řečeno, pro správnou činnost modulátoru ∆Σ je marginálně 
důležité, aby fungoval stabilně. Proto je nutné zajistit, aby velikost vstupního signálu byla 
vždy do určité velikosti, která je závislá na dané struktuře a velikosti přenosových 
koeficientů modulátoru. Na obr. 7.18 je zobrazena závislost SNR na normované velikosti 
amplitudy vstupního signálu pro vypočítaný poměr převzorkování OSR = 67.  
Nicméně z obr. 7.18 je patrné, že výše navržený modulátor nedosahuje 
specifikované hodnoty SNR podle tab. 7.1. Rozdíl mezi předpokládanou a reálnou 
hodnotou je způsoben koeficienty modulátoru, při jejichž stanovení byl zohledněn Leeho 
zákon (3.33). 
Je tak zaručena stabilita modulátoru, ale není plně využit potenciál modulace šumu 
modulátorem. Při výpočtech bylo použito přísnější kritérium již definované v kapitole 
7.3.2 rovnicí (7.14). Korigovaná velikost míry převzorkování pro dosažení 16bitového 
rozlišení modulátoru potom je OSR = 97 jak dokazuje obr. 7.19. 
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Obr. 7.18: Závislost SNR na velikosti vstupního signálu 
 Obdobně jako v případě modulátoru ∆Σ druhého řádu, má dominantní vliv na 
chování celého modulátoru ∆Σ především první kaskádní integrátor. Tuto skutečnost 
dokazují výsledky simulací, při kterých byly rozmítány přenosové parametry, sledován 
vliv souhlasné složky signálu a šumu. Výsledky provedených simulací jsou umístněny 
v příloze E. Výsledné SNR obdobně, jako v případě modulátoru druhého řádu nejvíce 
ovlivňují parametry α1 a β1, které přímo ovlivňují vstupní signál prvního integrátoru. 
 
Obr. 7.19: Průběh PSD výstupu modulátoru ∆Σ třetího řádu 
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Analýza výsledků simulací (příloha E) dvou realizovaných struktur topologií 
CIDIDF a CIDIFF ukazuje, že modulátor typu CIDIFF je odolnější vůči velikosti 
souhlasné složky signálu (offsetu integračního členu). 
7.6 Návrh modulátoru typu MASH druhého řádu s jednobitovým 
kvantovacím obvodem 
Kaskádní řazení modulátorů vede ke zvyšování řádu zpětnovazebního filtru a tím ke 
zvýšení modulace kvantovacího šumu. Se zvyšujícím se řádem také roste náročnost 
udržení stability modulátoru. Zvýšení řádu modulátoru je možné také paralelním řazením 
jednotlivých filtrů – strukturou typu MASH. Tato struktura byla teoreticky popsána v 
kapitole 3.4. Již z podstaty funkce této topologie není možné realizovat struktury typu 
MASH nižšího než druhého řádu. Analyzovaná struktura, odvozená z popisu v [11], je 
na obr. 7.20. 
 
Obr. 7.20: Struktura modulátoru druhého řádu typu MASH 1-1 
Přenosové funkce modulátoru struktury MASH 1-1 jsou 
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Přenosové rovnice jsou potom rovny 
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Stanovení optimálních hodnot přenosových koeficientů je v případě modulátoru typu 
MASH komplikovanější než v případě kaskádního modulátoru. Tato problematika je 
široce popsána například v [2], [3], [7], [11]. Pro účely dalších experimentů jsou použity 
velikosti koeficientů odvozené v [11] a zapsané v tab. 7.13. Tím je zajištěna stabilita 
modulátoru. 
Tab. 7.13: Koeficienty modulátoru  MASH 1-1 
určení α1 α2 α3 β1 β2 γ1 
jednobitové kvant. obvody 0,5 0,5 0,5 1,0 1,0 0,25 
vícebitové kvant. obvody 0,5 2,0 1,0 1,0 1,0 0,25 
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Výsledek simulace modulátoru z obr. 7.20 pro jednobitové kvantovací obvody a 
hodnoty koeficientů z tab. 7.13 je zobrazen na obr. 7.21. Simulace byla provedena pro 
vstupní harmonický signál s kmitočtem 20 kHz a s nastavením podle tab. 7.1 a tab. 7.3. 










SNDR =  95.2 dB 








Obr. 7.21: PSD výstupu modulátoru typu MASH 1-1 
Obdobně jako v případě kaskádních modulátorů byl zkoumán vliv stejnosměrné 
složky (SS) signálu na výsledné SNR modulátoru. Z výsledků simulací na obr. 7.22 a 
obr. 7.23 vyplývá, že dominantně degraduje SNR SS složka působící na integrátor na 
vstupu modulátoru.  
 





















Mapa výsledného rozlišení modulátoru
SS 1.integratoru [-]
 
Obr. 7.22: 3D graf závislost SNR modulátoru v závislosti na velikosti stejnosměrné složky na 
vstupech signálu 1. a 2. integrátoru 
















































Obr. 7.23: Kontury závislosti SNR modulátoru v závislosti na velikosti stejnosměrné složky na 
vstupech signálu 1. a 2. integrátoru 





- 109 - 
 
7.7 Návrh kaskádního modulátoru druhého řádu s vícebitovým 
kvantovacím obvodem 
Alternativou ke zvyšování řádu modulátoru ∆Σ je využití vícebitového kvantovacího 
obvodu.  
 
Obr. 7.24: Závislost SNR různých realizací modulátoru delta-sigma druhého řádu na B  
Vícebitový kvantovací obvod umožní modulátoru dřívější odezvu na měnící se 
vstupní signál, což vede ke snížení velikosti kvantovací chyby a tak ke zvýšení 
SNR.Obecně je možné použít nbitový kvantovací obvod, nicméně se zvyšujícím se 
počtem bitů rostou nároky na jeho obvodovou realizaci. 
Protože se zvýšení počtu kvantovacích úrovní projeví v přenosových funkcích 
modulátorů pouze jako změněná velikost E(z), tvar přenosových rovnic se nezmění. Je 
proto možné vycházet z hodnot koeficientů modulátorů s jednobitovými kvantovacími 
obvody. Bohužel, přesto že je modulátor stabilní, nejsou tyto velikosti parametrů 
optimální. 
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8 Analýza vlivu chyb techniky spínaných proudů 
na struktury modulátorů delta-sigma  
K analýze dopadu techniky SI na chování modulátorů ∆Σ, byly využity navržené 
modely CMC popsané v kapitolách 6.4 a 6.5. Přesnost vytvořených modelů ovšem přímo 
závisí na počtu kroků, během nichž probíhá přechodový děj. Zvyšující se počet kroků 
pak vede k exponenciálně rostoucí náročnosti na výpočetní výkon. Limitními pro 
nastavení simulace jsou doby nabíjení a vybíjení kapacit CMC. Tyto časy jsou přímo 
závislé na použité technologii a geometrických rozměrech tranzistorů tvořících CMC. 
V případě CMC popsaných v kapitolách 6.4 a 6.5 jde o děje trvající přibližně 3 ns 
(nejkratší doba).   
8.1 Stanovení minimálního počtu bodů simulace 
Aby bylo možné provést simulace s  vypovídací hodnotou, je nutné stanovit kritéria, 
za kterých budou provedené simulace přinášet optimální výsledky. Z toho důvodu byl 
nejprve určen minimální počet kroků, na který je nutné rozdělit hodinový signál 
modulátoru, tak aby byly získány informace s přijatelnou chybou za přijatelnou dobu.  




















Obr. 8.1: Závislost SNR modulátoru druhého řádu realizovaného pomocí integrátorů s modely 
CMC první a druhé generace na počtu úseků hodin 
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Pro určení optimálního počtu bodů byla provedena simulace chování modulátoru ∆Σ 
druhého řádu topologie CIDIDF realizovaná integrátory se zpožděním. Vstupními 
parametry této simulace jsou  
 kmitočtový rozsah fb = 10 kHz resp. 100 kHz, 
 poměr převzorkování OSR = 32, 
 počet spektrálních čar ve zpracovávaném kmitočtovém spektru Bins = 32, 
 amplituda překmitu přechodného děje Amax  = 0,1 (CMC první generace) a Amax = 0,01 
(CMC druhé generace) hodnoty naměřené při simulacích na reálné CMC, 
 uvažovaná teplota při simulaci ϑ ≈ 27 °C. 
Aby mohlo být dosaženo měřitelných hodnot SNR modulátoru, byly amplitudy 
překmitů přechodných dějů reálných CMC zmenšeny. Existuje reálný předpoklad, že je 
možné optimalizovat CMC tak, aby bylo dosaženo potlačení parazitních jevů na takovou 
úroveň, jaká byla použita pro simulace. Přechodný děj výstupu CMC druhé generace trvá 
přibližně jednu pětinu doby přechodného děje CMC první generace. Pro dosažení 
výsledků simulací ve stejném měřítku je zapotřebí exponenciálně více času, proto byl pro 
simulaci použit kmitočet 100 kHz.  













Obr. 8.2: Závislost doby simulace závislosti SNR modulátoru druhého řádu realizovaného 
pomocí integrátoru s modely CMC první a druhé generace na počtu úseků hodin 
Za předpokladu, že perioda hodinového signálu je minimálně šestinásobkem doby 
trvání přechodného děje, nemá změna velikosti zpracovávaného kmitočtového pásma 
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vliv na chování modulátoru. Výsledky těchto simulací pro CMC první a druhé generace 
jsou na obr. 8.1. Je patné, že se zvyšujícím se počtem bodů přechodného děje se 
zpřesňuje výsledek simulace. Bohužel zvyšování počtu bodů vede k exponenciálnímu 
zvyšování časové náročnosti simulace, jak je zobrazeno na obr. 8.2. 
Z výsledků simulací vyplývá, že z hlediska náročnosti simulací i praktické realizace 
modulátorů se jako perspektivnější jeví CMC první generace. Je to dáno tím, že na rozdíl 
od CMC druhé generace jsou amplitudy překmitů přechodného děje orientovány podle 
velikosti signálu. Díky tomu se jejich energie v periodě převodu odečítají. U CMC druhé 
generace mají sice amplitudy překmitů přechodného děje proměnnou velikost, ale jejich 
orientace je stále stejná. Proto se jejich energie přičítá k výstupnímu signálu, což vede 
k výrazně nižšímu zisku SNR a může vést až k saturaci modulátoru.  
8.2 Kaskádní modulátory s jednobitovým kvantovacím obvodem 
Pro ověření vlivu chyb techniky SI byly provedeny simulace porovnávající chování 
ideálního modulátoru ∆Σ a modulátoru realizovaného integrátorem s implantovanými 























    DAC   
    ADC   
 
Obr. 8.3: Schéma zapojení simulovaného kaskádního modulátoru CIDIDF druhého řádu v 
prostředí MATLAB Simulink 
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V kapitole 7.4.6 již bylo dokázáno, že chování modulátoru dominantně ovlivňuje 
první integrátor v kaskádě. Proto byly v simulacích použity integrátory s chybami 
techniky SI právě na vstupu kaskády jak je vidět na obr. 8.3.   
U CMC druhé generace je délka přechodového děje typicky 5krát kratší než u CMC 
první generace. To znamená, že aby byly dodrženy stejné podmínky simulací, simulace 
modulátoru tvořeného CMC první generace by trvala přibližně 8krát déle. Tento 
paradoxní stav vychází z nutnosti rozdělení hodinového signálu modulátoru na takový 
počet kroků, aby byl přechodný děj rozdělen minimálně na 5 kroků. Parametry simulací 
jsou nastaveny stejně jako v případě určení minimálního počtu bodů hodinového signálu 
v kapitole 8.1. Je-li realizován modulátor ∆Σ v technice SI, je velmi výhodné, aby se 
jednalo o strukturu se zpožďovacími integrátory. Z tab. 7.10 v kapitole 7.4.6. je patrné, 
že nejperspektivnější kaskádní strukturou je CIDIDF. Nicméně aby byla zachována 
možnost srovnání, je testováno i chování struktury CIDIFF. 
Modely CMC první i druhé generace imitují chyby techniky SI současně, a protože 
tyto jevy není možné fyzicky separovat, jejich oddělená analýza nemá smysl. Dále pak 
nebude testován vliv stejnosměrné složky, jelikož je z principu stejný jako v případě 
ideálního modulátoru ∆Σ. Změna teploty vede ke změně velikosti chyby linearity 
převodní charakteristiky CMC a ke změně velikostí amplitudy překmitů přechodných 
dějů. Tyto závislosti budou zkoumány, proto není nutné vyšetřovat závislost na teplotě 
odděleně.  






















Obr. 8.4: Závislost SNR modulátoru CIDIDF na velikosti amplitudy překmitu přechodného děje  
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Obr. 8.5: Závislost SNR modulátoru CIDIFF na velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
Na obr. 8.4 je zobrazena závislost SNR na velikosti amplitudy překmitů přechodného 
děje CMC první a druhé generace pro strukturu CIDIDF a na obr. 8.5 je stejná závislost 
pro strukturu CIDIFF. Je patrné, že CMC první generace má výrazně vyšší imunitu proti 
vlivu přechodných dějů způsobených technikou SI. Amplituda vstupního harmonického 
signálu při této simulaci byla Amax = 0,1 vstupního rozsahu modulátoru. 






















Obr. 8.6: Závislost SNR modulátoru CIDIDF na velikosti vstupního signálu Amax 
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Obr. 8.7: Závislost SNR modulátoru CIDIFF na velikosti vstupního signálu Amax 
Dále byla zkoumána závislost SNR modulátoru na velikosti amplitudy vstupního 
signálu. Tato závislost je zobrazena na obr. 8.5 pro strukturu modulátoru CIDIDF a na 













Mapa výsledného rozlišení modulátoru
amplituda přechodného děje [-]
 
Obr. 8.8 : Závislost SNR modulátoru na OSR a amplitudě překmitu přechodného děje pro CMC 
první generace 
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Obr. 8.9: Zobrazení kontur závislosti SNR modulátoru na OSR a velikosti amplitudy 
přechodného děje pro CMC první generace 
To však vede ke zvýšení pracovního kmitočtu modulátoru a ke snížení poměru doby 












Mapa výsledného rozlišení modulátoru
amplituda přechodného děje [-]
 
Obr. 8.10: Závislost SNR modulátoru na OSR a velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
pro CMC druhé generace 
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Křížová závislost SNR na OSR modulátoru a velikosti píku přechodného děje je 
zobrazena na obr. 8.8 pro CMC první generace a na obr. 8.10 pro CMC druhé generace.  









































Obr. 8.11: Zobrazení kontur závislosti SNR modulátoru na OSR a velikosti amplitudy překmitu 
přechodného děje pro CMC druhé generace 
Pro snadné určení velikosti SNR, a tak i rozlišení modulátoru, byly sestrojeny grafy 
kontur závislostí z obr. 8.8 a obr. 8.10, které jsou zobrazeny na obr. 8.9 a obr. 8.11. 
Popisované závislosti jsou určeny pro modulátor topologie CIDIDF. 
8.3 Kaskádní modulátory s vícebitovým kvantovacím obvodem 
K určení závislosti vlivu chyb techniky SI na kaskádní modulátory s vícebitovým 
kvantovacím obvodem je opět využita struktura CIDIDF. Obdobně jako v případě 
kaskádních modulátorů s jednobitovým kvantovacím obvodem, je jednou z klíčových 
vlastností závislost SNR na počtu úrovní kvantovacího obvodu modulátoru. Tato 
závislost je zobrazena na obr. 8.12. Simulace byla provedena při poměru převzorkování 
OSR = 32 a velikosti vstupního signálu Amax = 0,1. 
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Obr. 8.12: Závislost SNR na počtu úrovní kvantovacího obvodu 
Klíčovým parametrem při porovnávání vlivu chyb techniky SI na chování 
modulátoru je závislost SNR na velikosti píku přechodného děje. V případě modulátoru 
s vícebitovým kvantovacím obvodem je tato závislost vždy jiná pro různý počet 
kvantovacích úrovní. K přehlednému zobrazení této závislosti byly sestrojeny dva grafy: 
obr. 8.13 pro CMC první generace a obr. 8.14 pro CMC druhé generace. 
Mapa výsledného rozlišení modulátoru

































Obr. 8.13 : Závislost SNR modulátoru na B a velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
CMC první generace 
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Mapa výsledného rozlišení modulátoru






























Obr. 8.14: Závislost SNR modulátoru na B a velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
CMC druhé generace 
Porovnáním průběhů na obr. 8.13 a obr. 8.14 je zřejmé, že CMC první generace je 
méně citlivá na velikost amplitudy překmitu přechodného děje i se zvyšujícím se počtem 
úrovní kvantovacího obvodu.  
Mapa výsledného rozlišení modulátoru

































Obr. 8.15 : Závislost SNR na Amax a B pro CMC první generace 
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Mapa výsledného rozlišení modulátoru


































Obr. 8.16: Závislost SNR na Amax a B pro CMC druhé generace 
Dalším z klíčových parametrů je závislost modulátoru ∆Σ na velikosti vstupního 
harmonického signálu Amax. Velikost amplitudy překmitu přechodných dějů byly při 
simulacích nastaveny na desetinu naměřené odezvy reálné CMC první generace a setinu 
naměřené odezvy reálné CMC druhé generace. Výsledky simulací této závislosti pro 


















































Obr. 8.17: Závislost SNR na OSR a B pro CMC první generace a) 3D graf; b) kontury; 


























































Obr. 8.18: Závislost SNR na OSR a B pro CMC druhé generace a) 3D graf; b) kontury; 
Poslední zkoumanou vlastností modulátoru byla závislost SNR na OSR. Parametry 
pro simulaci byly nastaveny stejně jako v předchozím případě. I když je SNR modulátoru 
degradováno chybami techniky SI, výsledná závislost koreluje předpoklad daný rovnicí 
(3.24). Výsledky simulací pro CMC první resp. druhé generace jsou na obr. 8.17 a 
obr. 8.18. 
8.4 Struktury typu MASH s jednobitovým kvantovacím obvodem 
K ověření vlivu chyb techniky SI na modulátory ∆Σ topologie typu MASH byl pro 
testování použit návrh modulátoru z kapitoly 7.6. Jeho implementace v prostředí 
MATLAB SIMULINK je zobrazena na obr. 8.19. 
Nejprve byl zkoumán vliv velikosti amplitudy přechodného děje vzniklého 
parazitním chováním techniky SI na výsledné SNR modulátoru pro obě generace 
paměťových buněk. Protože degradaci SNR výstupu modulátoru MASH dominantně 
ovlivňuje integrátor na vstupu modulátoru, byla analýza zaměřena právě na něj.  
Podle předpokladu se poměr SNR zmenšuje v závislosti na rostoucí amplitudě 
překmitu přechodného děje u integrátorů tvořených z CMC. Tato závislost je zobrazena 
na obr. 8.20. Následně byla zkoumána závislost SNR modulátoru na velikosti amplitudy 
vstupního signálu.  
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Obr. 8.19: Implementace modulátoru ∆Σ typu MASH v prostředí MATLAB SIMULINK 
 





















Obr. 8.20: Závislost SNR modulátoru na velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
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Obr. 8.21: Závislost SNR modulátoru na velikosti vstupního signálu Amax 
Výsledek simulace je zobrazen na obr. 8.21. Obdobně jako v případě kaskádního 
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Obr. 8.22: Zobrazení závislosti SNR na OSR a velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
pro CMC první generace a) 3D graf b) kontury grafu 
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Obr. 8.23: Zobrazení závislosti SNR na OSR a velikosti amplitudy překmitu přechodného děje 
pro CMC druhé generace a) 3D graf b) kontury grafu 
Na Obr. 8.22 a Obr. 8.23 jsou zobrazeny závislosti SNR modulátoru na velikosti 
amplitudy přechodného děje způsobeného použitím integrátorů realizovaných technikou 
SI a velikosti OSR, pro obě generace CMC. Výsledky simulací potvrzují předpoklad 
klesajícího průběhu s rostoucí amplitudou překmitu a rostoucí tendenci se zvyšujícím se 
OSR. 
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9  Závěr 
Tato disertační práce pojednává o vlivu chyb techniky spínaných proudů na chování 
modulátorů delta-sigma (∆Σ). Nejprve byly navrženy a simulovány proudové paměťové 
buňky první a druhé generace. Ty jsou základními stavebními bloky při realizaci 
modulátorů ∆Σ. Při návrhu bylo využito návrhové prostředí CADENCE Spectra a 
použita technologie AMIS CMOS 0,7 µm. Záměrně nebyly využity obvodové techniky 
vedoucí k potlačení parazitního chování techniky spínaných proudů. V důsledku toho se 
chyby techniky spínaných proudů naplno projeví v analyzovaných obvodech. 
  Následně byly analyzovány zdroje chyb proudových paměťových buněk a na 
základě této analýzy vytvořeny jejich matematické modely. Věrnost vytvořených modelů 
byla ověřena porovnáním s chováním paměťových buněk vytvořených na tranzistorové 
úrovni v návrhovém prostředí CADENCE Spectra v  technologii AMIS CMOS 0,7 µm. 
Relativní odchylka hodnot vytvořených modelů je nižší než 2 %.  Paralelním zapojením 
dvou proudových paměťových buněk byly vytvořeny bloky integrátorů. Tyto bloky byly 
implementovány do prostředí MATLAB SIMULINK. Díky tomu, v kombinaci 
s nástrojem DStoolbox2 [8], který je zaměřen na analýzu chování obvodů využívajících 
techniku spínaných kapacitorů, vzniklo komplexní zázemí pro simulaci vlivu techniky 
spínaných proudů na všechny druhy obvodů (modulátory, filtry, zesilovače, atd.).  
Samostatnou kapitolou práce je návrh modulátorů ∆Σ různých struktur a topologií, 
na kterých je analyzován vliv působení chyb techniky spínaných proudů. Pozornost byla 
věnována především kaskádním modulátorům a struktuře typu MASH. Zejména pak 
kaskádním strukturám druhého řádu, u kterých byly popsány přenosové funkce pro různé 
realizace integrátorů. Aby byla zajištěna  porovnatelnost dosažených výsledků, byly 
nejprve specifikovány podmínky analýz. Klíčovým parametrem pro určení velikostí 
přenosových koeficientů je stabilita modulátoru. Protože je modulátor ∆Σ lineární 
nespojitý systém, není určení stability triviální záležitostí. Hodnoty přenosových 
koeficientů se často určují s ohledem na zaručení stability tak, aby byla splněna podmínka 
Leeho zákona. V této práci byl kladen důraz na zajištění stability modulátoru, nikoli na 
dosažení nejvyššího odstupu signálu od šumu. Tyto dva požadavky jsou obvykle 
protichůdné. Na základě porovnání výsledků testované odolnosti proti změnám hodnot 
přenosových parametrů, byla pro realizaci kaskádního modulátoru technikou spínaných 
proudů vybrána jako nejperspektivnější struktura CIDIDF s integrátory se zpožděním.  
Na závěr byly ideální bloky integrátorů, které jsou v obvodu modulátoru ∆Σ 
dominantními zdroji chyb, nahrazeny integrátory implementujícími zdroje chyb techniky 
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spínaných proudů. Protože velikost chyb vznikajících díky použití proudových 
paměťových buněk bez účinných kompenzací je natolik velká, že vede k okamžité 
saturaci modulátoru, byly testy prováděny při snížené úrovni velikosti chyb (Aerr = 
0,1Areal,err u proudové paměťové buňky první generace a Aerr = 0,01Areal,err u proudové 
paměťové buňky druhé generace).  
Jak ukazují výsledky simulací, je pro konstrukci modulátoru ∆Σ vhodnější použití 
proudové paměťové buňky první generace než druhé generace. A to i přes to, že 
v případě proudové paměťové buňky druhé generace je z podstaty její konstrukce 
vyloučena chyba neshodnosti tranzistorů a tak i změna zesílení. Je to způsobeno tím, že 
směr toku proudu během přechodného děje je stále stejný. V důsledku toho vzniká 
stejnosměrná složka signálu způsobující degradaci výsledného odstupu signálu od šumu.  
Závěrem shrnu nejdůležitější části mé disertační práce. Hlavním přínosem je detailní 
analýza vzniku chyb vznikajících použitím techniky spínaných proudů při konstrukci 
proudových paměťových buněk první a druhé generace. Na základě této analýzy jsem 
vytvořil matematické modely a implementoval je v prostředí MATLAB SIMULINK 
[49], [50], [51]. Věrnost vytvořených modelů jsem prokázal tak, že jsem je porovnal 
s chováním proudových paměťových buněk vytvořených s využitím návrhového 
prostředí CADENCE Spectra v technologii AMIS CMOS 0,7 µm. Dále jsem navrhl 
několik základních struktur modulátorů ∆Σ [52], [53], které jsem doplnil o zdroje chyb 
techniky spínaných proudů. Výsledkem je soubor výsledků simulací ukazující konkrétní 
vliv chyb na rozlišení modulátoru. V rámci práce na projektu Nové principy 
integrovaných nízkonapěťových a nízkopříkonových AD převodníků v submikronových 
technologiích GA102/05/0869 jsem navrhl a realizoval proudovou paměťovou buňku 
druhé generace se spínači s kompenzovanou injekcí náboje pomocí „dummy“ spínačů. 
Díky tomu, že vytvořené modely v MATLAB SIMULIK jsou velmi univerzální, 
mám v plánu vytvoření kompletního nástroje (toolkitu) k analýze obvodů realizovaných 
technikou spínaných proudů, který bude veřejně k dispozici prostřednictvím 
internetového portálu programu MATLAB obdobně jako nástroj DStoolkit2[8]. 
Souběžně s tím, v rámci projektu GAČR GA102/08/1116 Metody digitalizace signálů 
pro moderní senzory, pracuji na návrhu převodníku delta-sigma realizovaného technikou 
spínaných proudů, pro jehož návrh jsem využil vytvořené modely.  
 
Disertační práce vznikala při řešení projektů a výzkumných záměrů:  
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 Nové principy integrovaných nízkonapěťových a nízkopříkonových AD převodníků v 
submikronových technologiích GA102/05/0869,  
 Metody digitalizace signálů pro moderní senzory GAČR GA102/08/1116, 
 Moderní metody řešení, návrhu a aplikace elektronických obvodů GD102/03/H105, 
 Nové trendy v mikroelektronických systémech a nanotechnologiích MIKROSYN 
MSM0021630503.  
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